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Kurzfassung
In elektrisch angetriebenen Fahrzeugen mit einer Batterie als Energiespeicher und einem
Drehstrommotor wird Leistungselektronik zur Wandlung der Batteriegleichspannung in ei-
ne entsprechende Wechselspannung benötigt. Hierzu ist mindestens ein Wechselrichter not-
wendig, der im motorischen Betrieb die geforderte Fahrleistung bereitstellt und im genera-
torischen Betrieb die Bremsenergie zurück in die Batterie speist. In dieser Arbeit werden
zwei 3-Level-Wechselrichtertopologien für den Einsatz als Antriebswechselrichter im Elek-
trofahrzeug analysiert und mit der in heutigen Elektrofahrzeugen vorwiegend eingesetzten
2-Level-Wechselrichtertopologie verglichen.
Hierzu wird als Bewertungskriterium für die Chipfläche der Leistungshalbleiter die Bauleis-
tung verwendet, deren Konzept in dieser Arbeit auf 3-Level-Wechselrichtertopologien erwei-
tert wird. Des Weiteren wird das Kriterium der Bauleistung für die Auslegung für einen de-
finierten Arbeitsbereich vorgestellt. Anhand der Bauleistung und dem Wirkungsgrad werden
die drei Wechselrichtertopologien exemplarisch für verschiedene Konfigurationen des elek-
trischen Antriebsstranges verglichen. Außerdem wird die Auslegung im Anfahrmoment für
die drei Wechselrichtertopologien untersucht und für die 3-Level-Wechselrichtertopologien
spezielle Schaltreihenfolgen zur gleichmäßigen Verteilung der Verluste auf die Leistungs-
halbleiter aufgezeigt. Die als Prototyp realisierten 3-Level-Wechselrichtertopologien werden
im Hinblick auf den Wirkungsgrad experimentell untersucht.
Als ein wesentlicher Nachteil der beiden 3-Level-Wechselrichtertopologien ist die Notwen-
digkeit der Balancierung des Neutralpunkt-Potentials zu nennen, die in jedem Betriebspunkt
sowohl stationär als auch dynamisch sicherzustellen ist. Bei einer Reduktion der Zwischen-
kreiskapazität, die aus Kostengründen unabhängig von der Wechselrichtertopologie anzu-
streben ist, hat die Balancierung des Neutralpunkt-Potentials bei 3-Level-Wechselrichter-
topologien eine hohe Bedeutung. Es wird ein Verfahren vorgestellt, welches bei Verwen-
dung einer permanenterregten Synchronmaschine in jedem Betriebspunkt die Balancierung
des Neutralpunkt-Potentials durch Veränderung der Ansteuersignale ermöglicht und dabei
in den nicht-kritischen Arbeitspunkten eine im Vergleich zum Referenzverfahren niedrige-
re Ausgangsstromwelligkeit aufzeigt. Es werden unterschiedliche Konfigurationen für das
entwickelte Verfahren untersucht, mit denen die Ausgangsstromwelligkeit und die Schwan-
kungsbreite der Zwischenkreisspannungen eingestellt werden können. Die Funktionalität des
Verfahrens wird detailliert simulativ untersucht und einem Referenzverfahren gegenüberge-
stellt sowie experimentell nachgewiesen.
Abstract
Power electronics is necessary in electrically driven vehicles with a battery and a three-phase
motor for the conversion of the DC battery voltage into an AC motor voltage. The minimum
basic configuration consists of an inverter which generates the desired AC voltage from the
DC battery voltage during motor operation and vice-versa during generator mode. In this
thesis, two 3-level inverter topologies are investigated for the application as drive inverter in
electric vehicles and compared with the commonly used 2-level inverter topology.
For the comparison of the semiconductor area, the criteria of the virtual power design rating
is applied which is extended to 3-level inverters in this thesis. Additionally, the concept of
the virtual power design rating is extended so that the inverter can be designed for a prede-
fined operation area. The comparison of the three inverter topologies is done for different
exemplarily chosen drive train topologies on the basis of the criteria of the virtual power
design rating and the inverter efficiency. Furthermore, the design of the inverter topologies
will be investigated for zero-speed operation. Different switching sequences for 3-level in-
verter topologies will be investigated regarding the potential of an equal loss distribution on
the power semiconductors at zero-speed operation. Finally, the experimental results of the
efficiency measurements of the two 3-level inverter topologies are presented.
One main drawback of 3-level inverters is the necessity to balance the neutral-point potential
which must be guaranteed for stationary and dynamic operations. Especially for a reduced
DC link capacity, which is for a cost reduction favorable independently of the inverter to-
pology, the balancing of the neutral point potential becomes essential. A new method is
presented which is able to balance the neutral point potential in all relevant operation points
of a permanent magnet synchronous machine by online adaption of the modulation signals
with a lower harmonic distortion at non-critical operation points in comparison to the refe-
rence method. The presented method can be configured individually regarding the required
output performance and the maximum allowed voltage fluctuation of the DC link voltages.
The functionality of the proposed method is invetigated by simulation and compared to the
reference method. Finally, experimental results of the proposed method are provided.
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Allgemeine Schreibweisen
Allgemeine Variablendarstellung
u(t), u Zeitlicher Augenblickswert
u˜ Gesamteffektivwert
uˆ Scheitelwert, Spitzenwert
u¯ Mittelwert
U−→ Raumzeiger
Hochgestellte Indizes
∗ Sollgröße
Tiefgestellte Indizes
I/II/III/IV Untersektor I/II/III/IV
0 Null-Raumzeiger betreffende Größe
a, b, c Phasenindizes
αβ , α , β Größen im αβ -Koordinatensystem
D Diode betreffende Größe
dc Zwischenkreisgröße
dq, d, q Größen im dq-Koordinatensystem
calc berechnete Größe
const konstant
exp experimentell gemessene Größe
gh, g, h Größen im gh-Koordinatensystem
l Untere Grenze (engl.: lower)
L1 Rechten großen Raumzeiger betreffende Größe
L2 Linken großen Raumzeiger betreffende Größe
M Mittlerer Raumzeiger betreffende Größe
max Maximalwert
min Minimalwert
N Nenngröße
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u Obere Grenze (engl.: upper)
v Größe im System des virtuellen RZ (engl.: virtual)
V IGBT betreffende Größe
var variabel
x Phase betreffende Größe (x ∈ {a,b,c})
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αFe, βFe Konstante zur Berechnung der Eisenverluste von Induktivitäten
d000 Normierte Einschaltzeit des Schaltzustandes 000
dnnn Normierte Einschaltzeit des Schaltzustandes nnn
dppp Normierte Einschaltzeit des Schaltzustandes ppp
Dxy Bezeichnung der Dioden (x ∈ {a,b,c}, y ∈ {1,2,3,4,5,6})
δ0, δ1, δ2 Parameter zur Anpassung der Arrhenius-Lebensdauerfunktion
∆Eon,D Anteil der Dioden-abhängigen Einschaltverluste des IGBTs
∆Pmax Maximale Leistungsdifferenz
∆TC Schwankungsbreite der Kondensatorkerntemperatur
∆Tj Schwankungsbreite der Junction-Temperatur
∆uC1, ∆uC2 Wechselanteil der Zwischenkreisspannungen uC1 bzw. uC2
∆Udc Schwankungsbreite der Zwischenkreisspannung
∆uNP,max Schwankungsbreite des NP-Potentials: Spitze-Tal-Wert von ∆uC1 und ∆uC2
während einer Grundschwingungsperiode
∆Wdc Änderung der Energie
Ea Aktivierungsenergie
Eoff Ausschaltverluste des Leistungshalbleiters
Eon Einschaltverluste des Leistungshalbleiters
Eon,IGBT Anteil der IGBT-abhängigen Einschaltverluste des IGBTs
Erec Ausschaltverluste der Diode
Esw Schaltverluste LHL
fel Frequenz der elektrischen Grundschwingung
fp Pulsfrequenz
fsw Schaltfrequenz
IB,vir Bemessungsstrom des virtuellen LHL
IC, iC Kondensatorstrom
IC0 Maximale Kondensatorstromwelligkeit nach Datenblatt
IF, iF Strom durch Diode
IL Strom durch Induktivität L
iNP Neutralpunktstrom
Iinv, iinv Strom zwischen Wechselrichter und ZK
IRRM Reverse-Recovery-Stromspitze
IV, iV Strom durch Transistor
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Ix Phasenstrom (x ∈ {a,b,c})
Jec Wirbelstromverlustdichte in den Permanentmagneten
KFe,H Hysteresestromverlustkoeffizient
KFe,W Wirbelstromverlustkoeffizient
kp Proportionalverstärkungsfaktor der Zwischenkreisspannungsrückführung
kV,Fe Materialkonstante von Eisen
Lb Lebensdauer bei maximaler Temperatur nach Datenblatt
lL Länge Induktivität L
LLast Lastinduktivität
LMotor Motorinduktivität
Lσ Streuinduktivität
m Modulationsgrad
ML Luftspaltmoment der Maschine
mS1 Aufteilungsfaktor des rechten kleinen RZ
mS1,seq, mS2,seq In der Sequenz vorhandener Aufteilungsfaktor
mS1,opt, mS2,opt Im Hinblick auf die Schwankungsbreite optimaler Aufteilungsfaktor
mS2 Aufteilungsfaktor des linken kleinen RZ
Nf Anzahl der Zyklen pro Fehler
NL Windungszahl der Induktivität L
nnnn Anzahl der Schaltsequenzen mit Schaltzustand nnn
nppp Anzahl der Schaltsequenzen mit Schaltzustand ppp
pz Polpaarzahl der Maschine
PB,D Bauleistung Diode
PB,V Bauleistung IGBT
PB,WR Bauleistung des Wechselrichters
PB,WR125 Bauleistung des Wechselrichters bei 25% Überlast und konstanter
ZK-Spannung
PB,WR,bat Bauleistung des Wechselrichters bei direktem Anschluss an die Batterie
PB,WR,const Bauleistung des Wechselrichters bei konstanter ZK-Spannung
PB,WR,const Bauleistung des Wechselrichters bei variabel einstellbarer ZK-Spannung
Pcon Durchlassverluste
Pin Eingangsleistung
Pkont Kontinuierliche Dauerleistung
Pout Ausgangsleistung
Psw Schaltverluste
Pv,D Gesamtverluste Diode
Pv,Cu Kupferverluste der Maschine
Pv,Fe Eisenverluste der Maschine
Pv,Fe,H Hysteresestromverluste im Eisen der Maschine
Pv,Fe,W Wirbelstromverluste im Eisen der Maschine
Pv,PM Magnetverluste der Maschine
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1 Einleitung
1.1 Motivation
Das Thema „Elektromobilität“ ist in den letzten Jahren verstärkt in den Fokus der Öffentlich-
keit gerückt. Grund hierfür ist neben der Knappheit von fossilen Brennstoffen die (lokale)
Umweltbelastung durch Fahrzeuge mit Verbrennungsmotoren. Elektrofahrzeuge können bei
Verwendung regenerativer Energiequellen die CO2-Emission senken und die Umweltver-
schmutzung reduzieren [1]. Damit Elektrofahrzeuge praxistauglich werden und den Kun-
denanforderungen genügen, sind intensive Forschungsarbeiten im Bereich der Sicherheit,
der Infrastruktur und der Reichweitenverlängerung notwendig. Als weitere Entwicklungs-
kriterien sind die Zuverlässigkeit und die Lebensdauer des Gesamtsystems essentiell, um
Rückrufaktionen und damit verbundenen Imageschäden für die Fahrzeughersteller vorzu-
beugen.
Zur Infrastruktur zählt ein engmaschiges Netz von Ladesystemen. Hierbei muss ein (welt-
weiter) Ladestandard definiert werden, der neben dem klassischen Laden „über Nacht“ die
Möglichkeit zur Schnellladung bietet, um auch große Distanzen mit Elektrofahrzeugen mit
möglichst kurzen Ladepausen bewältigen zu können. Für den innerstädtischen Verkehr reicht
in der Regel bereits die heute verfügbare Batterietechnologie aus. Eine weitere Ladeoption
stellt die Verwendung von induktiven Ladesystemen dar, die insbesondere einen Komfortge-
winn für den Nutzer verspricht.
Zur Verlängerung der Reichweite von rein elektrisch betriebenen Fahrzeugen ist eine Ge-
samtsystemoptimierung notwendig, bei der zum einen die einzelnen Komponenten des Elek-
trofahrzeuges verbessert werden und zum anderen bei einer Gesamtsystembetrachtung die
Systemoptimierung durchgeführt wird. Verbesserungen im Hinblick auf den Energiespei-
cher, den Leichtbau und die Effizienz der elektrischen Bauteile sind notwendig, um die
Reichweite von Elektrofahrzeugen bei Erhalt des Komfortstandards konventioneller Fahr-
zeuge zu vergrößern. Hierbei stellt die Optimierung des elektrischen Antriebsstranges, be-
stehend aus Batterie, Maschine und Wechselrichter, eine wesentliche Herausforderung dar.
Neben den drei Bestandteilen muss bei der Auslegung und Optimierung des elektrischen
Antriebsstranges die Sicherheit und die Verbindung zwischen Hoch- und Niederspannungs-
system in Elektrofahrzeugen berücksichtigt werden. Im Hinblick auf die Schnellladung in
Elektrofahrzeugen muss zusätzlich der dreiphasige Netzanschluss betrachtet werden.
Der Wechselrichter als leistungselektronische Komponente bietet die Möglichkeit, durch
softwareseitige Optimierung der Ansteuerung und Regelung die Performance des elektri-
schen Antriebsstranges zu verbessern. Im Hinblick auf die Hardware kommen alternative
Schaltungstopologien in Betracht, die durch eine Erhöhung der Komplexität Vorteile im
Hinblick auf das Gesamtsystem bieten. Die Analyse der leistungselektronischen Komponen-
ten des elektrischen Antriebsstranges, insbesondere des Wechselrichters, bildet den Schwer-
punkt dieser Arbeit. Hierbei wird der Einsatz sogenannter Multilevel-Wechselrichter mit Si-
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basierten Leistungshalbleitern als Alternative zur überwiegend verwendeten Wechselrichter-
topologie betrachtet.
1.2 Abgrenzung und Stand der Technik
In heutigen, rein elektrisch betriebenen Fahrzeugen werden überwiegend zweistufige, span-
nungsgespeiste Wechselrichter mit direkter Verbindung zwischen Batterie und Wechselrich-
ter und einer Batteriespannung zwischen Ubat = 300V−400V eingesetzt [2]. Die Wahl des
Spannungsniveaus ist hierbei bisher von der Sperrspannungsklasse der Leistungshalbleiter
und dem Sicherheitsaspekt bestimmt. In der Literatur wird im Hinblick auf die Gesamtsys-
temoptimierung der Einsatz eines DC/DC-Wandlers zwischen Batterie und Wechselrichter
untersucht [3, 4, 5] und beispielsweise im Hybridfahrzeug Prius von Toyota [6] eingesetzt.
Der Einsatz alternativer Wechselrichtertopologien für Elektrofahrzeuge ist in der Literatur
bereits für verschiedene Topologien diskutiert [7, 8, 9, 10]. Ein Vergleich von Wechselrich-
tertopologien für den Einsatz in Elektrofahrzeugen ist bisher nur in Ansätzen in der Literatur
vorhanden (z.B. in [11]), ein Vergleich der Topologien im Hinblick auf die notwendige Chip-
fläche für unterschiedliche Antriebsstrangkonfigurationen ist bisher in der Literatur nicht
durchgeführt und wird in dieser Arbeit dargestellt. Neben den Kosten der Leistungshalblei-
ter sind die der passiven Komponenten, insbesondere der Zwischenkreiskapazität, entschei-
dender Bestandteil. Für die in dieser Arbeit betrachteten dreistufigen, spannungsgespeisten
Wechselrichtertopologien ist grundsätzlich eine höhere Gesamtzwischenkreiskapazität not-
wendig. Zur Verringerung der Gesamtkapazität ist die Problematik der Balancierung des
Neutralpunkt-Potentials bei kleiner Zwischenkreiskapazität zu betrachten. Literaturansätze
zur Lösung dieser Problematik werden in dieser Arbeit für den Anwendungsfall des Elektro-
fahrzeuges betrachtet. Unter Berücksichtigung des Arbeitsbereiches einer permanenterregten
Synchronmaschine wird die Balancierungsproblematik dargestellt und ein neues Verfahren
vorgestellt. Dieses wird mit einem Verfahren aus der Literatur simulativ verglichen und ex-
perimentell untersucht.
1.3 Gliederung der Arbeit
Die Arbeit ist wie folgt gegliedert: Im zweiten Kapitel werden die Randbedingungen für
die Optimierung festgelegt und die wesentlichen Komponenten des elektrischen Antriebs-
stranges von Elektrofahrzeugen vorgestellt. Hierbei wird insbesondere auf die Verlustab-
hängigkeit der einzelnen Komponenten eingegangen. Außerdem werden im dritten Kapi-
tel der Stand der Technik von Leistungshalbleitern und das Potential zukünftiger Tech-
nologien aufgezeigt. Im vierten Kapitel werden Wechselrichtertopologien zunächst allge-
mein für den Einsatz in Elektrofahrzeugen betrachtet und zwei alternative Topologien zur
bestehenden Variante ausgewählt und detailliert analysiert. Die Grundlagen der Modula-
tion der beiden alternativen Wechselrichtertopologien werden im fünften Kapitel darge-
stellt und auf die Notwendigkeit zur Balancierung des Neutralpunkt-Potentials der beiden
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3-Level-Wechselrichtertopologien wird im sechsten Kapitel eingegangen. Des Weiteren wer-
den im sechsten Kapitel unter Berücksichtigung des Arbeitsbereiches eines Elektrofahrzeu-
ges aus der Literatur bekannte Verfahren sowie eine neues Verfahren zur Balancierung des
Neutralpunkt-Potentials vorgestellt. Die Zielstellung ist hierbei eine Reduktion der Zwi-
schenkreiskapazität bei 3-Level-Wechselrichtertopologien. Im siebten Kapitel werden die
drei Wechselrichtertopologien für den Einsatz als Antriebswechselrichter in Elektrofahrzeu-
gen detailliert analytisch und simulativ miteinander verglichen. Die beiden alternativen, drei-
stufigen, spannungsgespeisten Wechselrichter werden experimentell untersucht. Im achten
Kapitel wird die Arbeit zusammengefasst sowie ein Fazit und ein Ausblick gegeben.
2 Design des Antriebsstranges 4
2 Design des Antriebsstranges
Als Grundlage für die Untersuchung zur Optimierung des elektrischen Antriebsstranges von
rein elektrisch angetriebenen Fahrzeugen werden in diesem Kapitel die Randbedingungen
für die in dieser Arbeit durchgeführte Betrachtung definiert. Es werden die entscheidenden
Komponenten des elektrischen Antriebsstranges vorgestellt und dabei insbesondere der Ein-
fluss der Auslegung der Komponenten im Hinblick auf den Fahrantriebswechselrichter, der
den Schwerpunkt dieser Arbeit darstellt, betrachtet.
Für eine Optimierung des elektrischen Antriebsstranges ist eine Gesamtsystembetrachtung
erforderlich, da eine Optimierung einer Komponente negative Auswirkungen auf andere
Komponenten des elektrischen Antriebsstranges haben kann. Hierbei ist eine Betrachtung
des Gesamtsystems hinsichtlich Kosten, Volumen, Gewicht, Zuverlässigkeit und Sicherheit
unter Berücksichtigung der gegebenen Randbedingungen erforderlich. In dieser Arbeit er-
folgt die Analyse insbesondere für die leistungselektronischen Komponenten.
Im Rahmen der amerikanischen Initiative FreedomCar 2020 [12] wurden Entwicklungsziele
definiert, die für die Marktdurchdringung von Elektrofahrzeugen zu erreichen sind. Diese
Ziele enthalten die oben genannten Kriterien und bilden für ausgewählte Antriebssysteme
eine technische Zielstellung. Die kontinuierliche Antriebsleistung nach FreedomCar 2020
beträgt 30kW für den Drehzahlbereich oberhalb der Nenndrehzahl. Für eine Zeit von 18s ist
eine Spitzenleistung von 55kW gefordert. Diese Leistungsdaten sind grundsätzlich für den
Stadteinsatz eines Elektrofahrzeuges ausreichend. Aufgrund der Kundenforderung nach grö-
ßeren Leistungen werden heutige Elektrofahrzeuge mit deutlich größeren Spitzenleistungen
realisiert (Smart eSmart: 55kW [13], Nissan Leaf: 80kW [14], Volkswagen eGolf: 85kW
[15], Renault Zoe: 65kW [16], BMW i3: 125kW [17]). Im Rahmen dieser Arbeit wird eine
reduzierte kontinuierliche Dauerleistung von 20kW aufgrund der vorhandenen Laboraus-
stattung als Auslegungskriterium für den elektrischen Antriebsstrang angenommen, welche
damit ca. der Hälfte der Dauerleistung heutiger Elektrofahrzeuge entspricht. Die Ergebnisse
der Untersuchungen bei 20kW können grundsätzlich auf die Leistungsklassen heutiger Elek-
trofahrzeuge übertragen werden. Die Auswirkung einer Erhöhung der Ausgangsleistung auf
die getroffenen Aussagen wird untersucht.
Im Folgenden wird zunächst auf den Fahrzyklus als Bewertungskriterium eingegangen. Da-
nach wird der elektrische Antriebsstrang vorgestellt und verschiedene Konfigurationen dis-
kutiert. Die für diese Arbeit relevanten Komponenten werden hierauf aufbauend beschrie-
ben.
2.1 Fahrzyklenanalyse
Die Bewertung des Energieverbrauchs von Straßenfahrzeugen erfolgt anhand von definierten
Fahrzyklen, um die Fahrzeuge untereinander vergleichen zu können. Der Benzin- oder Die-
selverbrauch von konventionellen Fahrzeugen wird für die Bestimmung des Normverbrauchs
derzeit nach dem Neuen Europäischen Fahrzyklus (NEFZ) durchgeführt. Dieser künstliche
2 Design des Antriebsstranges 5
Fahrzyklus bildet die Realität jedoch unzureichend ab, so dass der tatsächliche Verbrauch
vom Normverbrauch stark abweicht. Daher werden oftmals reale Vergleichsnormzyklen ver-
wendet [18], um einen realitätsnahen Vergleich zu ermöglichen. Ab 2017 soll der Verbrauch
von Fahrzeugen anhand des WLTP-Fahrzyklus (engl.: Worldwide Harmonized Light Vehicles
Test Procedures [19]) bewertet werden, der im Gegensatz zum NEFZ deutlich realitätsnäher
ist.
Im Gegensatz zu Industrieantrieben, bei denen für viele Anwendungen eine Optimierung
für einen Betriebspunkt ausreichend ist, ist bei elektrisch betriebenen Fahrzeugen der Ge-
samtsystemwirkungsgrad während einer Fahrt [18] als Bewertungskriterium zu verwenden.
Die Auslegung des elektrischen Antriebsstranges wird entscheidend von dem Zieleinsatz des
Elektrofahrzeuges beeinflusst. In Abb. 2.1a ist eine Verallgemeinerung der Betriebsschwer-
punkte für Stadt-, Land- und Autobahnfahrt nach [20] gezeigt. Ein Elektrofahrzeug, das die
Bedürfnisse der Kunden erfüllt, muss alle drei Streckenprofile fahren können; der Fokus
der Optimierung des elektrischen Antriebsstranges sollte auf dem verwendeten Fahrzyklus
liegen. Aufgrund der begrenzten Reichweite von Elektrofahrzeugen und der derzeit noch
geringen Marktdurchdringung von öffentlichen Schnellladesäulen sind die Einsatzgebiete
heutiger Elektrofahrzeuge hauptsächlich Stadt- und kurze Überlandfahrten. In Abb. 2.1b ist
beispielhaft der WLTP-Zyklus 2 gezeigt, der eine Stadt- und eine Überlandfahrtkomponente
aufweist. Die Optimierung des Antriebsstranges von Elektrofahrzeugen muss demzufolge
den Teillastbetrieb berücksichtigen, in dem eine Leistung kleiner der Nennleistung für Kon-
stantfahrten oder Beschleunigungsvorgänge benötigt wird. Als weiterer wichtiger Punkt ist
auf die Standzeit hinzuweisen, die in dem gezeigten Zyklus 15% der gesamten Zykluszeit
ausmacht. Zu diesen Zeitpunkten wird keine Antriebsleistung benötigt, es muss jedoch konti-
nuierlich Leistung für die elektrischen Nebenaggregate bereitgestellt werden. Eine effiziente
Leistungswandlung von der Batterie zu den Nebenaggregaten ist daher von hoher Bedeu-
tung.
Bei Fokussierung auf innerstädtischen Verkehr ist der Wirkungsgrad im Drehzahlbereich bis
zur Nenndrehzahl von hoher Relevanz, wobei hohe Drehmomente hauptsächlich im Anfahr-
moment auftreten. In diesem Betriebszustand sind die Geschwindigkeit und damit auch die
Maschinendrehzahl gering, so dass ebenfalls eine geringe elektrische Grundschwingungsfre-
quenz vorliegt. In der späteren Analyse ist dieser Betriebspunkt daher gesondert zu betrach-
ten. Für die Auslegung des Systems von Elektrofahrzeugen für den Stadtverkehr bedeutet
dies, dass der Wirkungsgrad bei verschiedenen Drehmomenten für den Vergleich berück-
sichtigt werden muss und im Rahmen dieser Arbeit auch betrachtet wird.
2.2 Systembetrachtung des elektrischen Antriebsstranges
Der grundlegende elektrische Fahrantriebsstrang eines Elektrofahrzeuges mit Drehfeldma-
schinen ist in Abb. 2.2 dargestellt. Dieser besteht aus einem Energiespeicher, einem Fahrmo-
tor sowie einem Wechselrichter, der die Batteriegleichspannung Ubat in ein spannungs- und
frequenzvariables Drehstromsystem wandelt. Die Eingangsspannung des Wechselrichters,
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(a)
(b)
Abb. 2.1: Betrachtung von Fahrzyklen
(a) verallgemeinerte Darstellung des Auftretens der Betriebspunkte, entnommen
aus [20]
(b) Fahrzyklus WLTP 2 [19]
die in dieser Arbeit als System- bzw. Zwischenkreisspannung (ZK-Spannung) Udc bezeich-
net wird, entspricht in der vorliegenden Konfiguration der Batteriespannung Ubat. Neben den
genannten Basis-Komponenten werden ein DC/DC-Wandler zur Verbindung zwischen dem
Hoch- und dem Niederspannungsbordnetz sowie eine Ladeeinheit benötigt, die in Abb. 2.2
nicht dargestellt sind. Der Vorteil des Systems liegt in der geringen Systemkomplexität. Eine
Auslegung des elektrischen Antriebsstranges in der dargestellten Konfiguration ist z.B. in
[21] durchgeführt.
Das grundlegende Basiskonzept kann erweitert werden, um, je nach Anwendungsfall, Vor-
teile hinsichtlich Systemwirkungsgrad, -kosten, -volumen und/ oder -gewicht zu erzielen.
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Abb. 2.2: Basis-Antriebsstranganordnung für ein Elektrofahrzeug mit Drehfeldmaschine mit
direkter Verbindung zwischen Batterie und Wechselrichter
In [3, 4, 5] werden verschiedene Konfigurationen des elektrischen Antriebsstranges aufge-
zeigt und miteinander verglichen. Der Antriebsstrang kann grundsätzlich um einen zusätzli-
chen DC/DC-Wandler zwischen Energiespeicher und Wechselrichter erweitert werden, um
das Systemspannungsniveau vom Batteriespannungsniveau zu entkoppeln (Abb. 2.3). Es gilt
dann allgemein Udc > Ubat, so dass im motorischen Betrieb Ubat auf Udc hochgesetzt wird
und im generatorischen Betrieb die Systemspannung auf die Batteriespannung herunterge-
wandelt werden muss.
M
DC
AC
DC
DC
U
bat U
dc
Batterie WechselrichterGleichspannungs-
wandler
Fahrmotor
Abb. 2.3: Antriebsstranganordnung mit bidirektionalem DC/DC-Wandler für ein Elektro-
fahrzeug mit Drehfeldmaschine
Bei der Erweiterung des elektrischen Antriebsstranges sind die Vorteile der Erweiterung
für das Gesamtsystem den Nachteilen gegenüberzustellen. Bewertungskriterien für den Ver-
gleich sind dabei:
• Energieverbrauch bzw. Systemwirkungsgrad über den Fahrzyklus [4]
• Kosten, Gewicht und Volumen des Gesamtsystems
• Sicherheit und zusätzliche Einsparpotentiale
• Einfluss auf die Lebensdauer der eingesetzten Komponenten [22]
Für die Kosten, das Gewicht und das Volumen ist eine Gesamtsystembetrachtung notwen-
dig, in der die Kosteneinsparungen für den AC/DC-Wechselrichter und die Auswirkung auf
den DC/DC-Wandler zwischen Hoch- und Niederspannungsbordnetz berücksichtigt werden.
Des Weiteren kann bei einer höheren Systemspannung der Fahrwechselrichter gemeinsam
mit den Motorinduktivitäten als Schnellladeeinheit verwendet werden [23], so dass Kosten,
Gewicht und Volumen für ein entsprechendes Ladegerät im Fahrzeug entfallen („zusätzliche
Einsparpotentiale“). Eine allgemein gültige Aussage zur Systemauswahl ist nicht möglich,
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da für einen Vergleich die jeweiligen Systemparameter und Randbedingungen berücksichtigt
werden müssen:
• Fahrzyklus (vgl. Kap. 2.1)
• Mechanischer Antriebsstrang [24]
• Energiespeicher (vgl. Kap. 2.3.1)
• Fahrmotor (vgl. Kap. 2.3.3)
• Wechselrichtertopologie (vgl. Kap. 4)
• DC/DC-Wandlertopologie im elektrischen Antriebsstrang (vgl. Kap. 2.3.4)
• Elektrischer Antriebsstrang gleichzeitig als Ladeeinheit [23] (ohne galvanische Tren-
nung [25], mit galvanischer Trennung [26]) (vgl. Kap. 2.3.5)
• DC/DC-Wandler zwischen Hoch- und Niederspannungsbordnetz
• Batterie- bzw. Systemspannungsniveau [27]
• Synchronisation der leistungselektronischen Topologien [28]
• Pulsfrequenz der leistungselektronischen Systeme [29]
Für den mechanischen Antriebsstrang stehen unterschiedliche Konfigurationen zur Auswahl,
die aufgrund des Schwerpunktes der Arbeit nicht näher betrachtet werden. Die Auswirkun-
gen der weiteren Systemparameter ohne Kapitelverweis werden in diesem Abschnitt erörtert.
Die Auswirkung der Pulsfrequenz auf die Auslegung des elektrischen Antriebsstranges wird
im gesamten Verlauf der Arbeit betrachtet.
Das Spannungsniveau des Niederspannungsbordnetzes liegt bei heutigen Fahrzeugen bei
12V. Aufgrund der zunehmenden Anzahl an elektrischen Verbrauchern wird aktuell in den
ersten Fahrzeugen zusätzlich ein Bordnetz mit 42V zur Versorgung verbrauchsintensiver
Assistenzsysteme (z.B. elektrische Servolenkung, Klimaanlage) eingesetzt. Wird ein ähnlich
niedriges Spannungsniveau für den elektrischen Antriebsstrang verwendet, sind aufgrund der
resultierenden hohen Ströme die auftretenden ohmschen Verluste groß und es werden Kabel
mit einem großem Kupferquerschnitt benötigt. Dies erhöht die Kosten, das Volumen und das
Gewicht des Fahrzeuges. Daher wird bei reinen Elektrofahrzeugen eine Systemspannung
> 200V verwendet, wenngleich diese die Kosten für die Spannungssicherheit im Vergleich
zu einer niedrigeren Systemspannung erhöht. Zur Versorgung der Verbraucher im Nieder-
spannungsbordnetz wird ein DC/DC-Wandler mit galvanischer Trennung benötigt, für den in
den meisten Anwendungen ein unidirektionaler Tiefsetzstellerbetrieb von der Hoch- zur Nie-
derspannungsseite ausreichend ist. Da die elektrischen Verbraucher unabhängig vom Fahr-
zustand mit Energie versorgt werden müssen, ist ein hoher Wirkungsgrad für den DC/DC-
Wandler zwischen Hoch- und Niederspannungsbordnetz von entscheidender Bedeutung. Für
diesen Wandler werden daher so genannte Dual-Active-Bridge-Converter und resonante To-
pologien eingesetzt [30, 31, 32].
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Heute auf dem Markt erhältliche Elektrofahrzeuge haben ein nominelles Batteriespannungs-
niveau zwischen 300V und 400V (Renault Zoe [16], BMW i3 [17], iMief [33]). Diese Span-
nungsniveaus haben sich aufgrund der verfügbaren Batterietechnologie und den bereits in
industriellen Anwendungen eingesetzten Leistungshalbleitern (LHL) der 600V-Sperrspan-
nungsklasse herausgebildet. Bei Fahrzeugen mit höherer Leistung bzw. bei Nutzfahrzeu-
gen und Bussen werden auch Spannungsniveaus von 800V verwendet [2], so dass LHL der
1200V-Sperrspannungsklasse eingesetzt werden müssen. In [34] ist gezeigt, dass die not-
wendige Chipfläche bei gleicher Ausgangsleistung mit steigender ZK-Spannung sinkt. Der
in [35] durchgeführte simulative Wirkungsgradvergleich für ein Antriebssystem mit einer
Antriebsleistung PN = 60kW zeigt, dass das 700V-System deutliche Wirkungsgradvorteile
gegenüber einem 400V-System hat. Die aktuelle Generation des Hybridfahrzeuges Toyota
Prius hat eine ZK-Spannung von maximal 650 V [6].
Die Spannung eines Energiespeichers hängt vom Ladezustand (engl.: State-of-Charge (SOC))
ab (vgl. Kap. 2.3.1). Für den für Elektrofahrzeuge hauptsächlich eingesetzten Li-Ionen Ak-
kumulator ist eine Batteriespannung auf Zellebene zwischen 2,75V und 4,2V zu berück-
sichtigen, wenn ein SOC von 20% zur Reduktion der Zellalterung nicht unterschritten wird
[36]. Bei einem direkten Anschluss des Wechselrichters an den Energiespeicher muss der
Wechselrichter für die minimale Batteriespannung ausgelegt werden, wenn dieselbe Leis-
tung bei jedem Batterieladezustand zur Verfügung stehen soll [34]. Bei Verwendung eines
DC/DC-Wandlers kann der Wechselrichter im Hinblick auf die Leistung für die maximale
Systemspannung ausgelegt werden; es wird für den Wechselrichter aufgrund des kleineren
Maximalstroms eine geringere Si-Chipfläche benötigt. Ein weiterer Vorteil des Systems mit
DC/DC-Wandler kann in der Reduzierung der Anzahl der seriell geschalteten Batteriezellen
gesehen werden. Hierdurch kann der Aufwand im Batteriemanagement zur Zellspannungs-
balancierung reduziert werden.
Bei der Verwendung des DC/DC-Wandlers im elektrischen Antriebsstrang (vgl. Kap. 2.3.4)
kann die Systemspannung Udc zwischen Ubat und der maximalen Systemspannung Udc,max
variiert werden, wenn das Gesamtsystem für eine variierende Systemspannung Udc,var aus-
gelegt ist. Die Wahl von Udc,var muss wirkungsgradoptimal in Bezug auf das Gesamtsystem
„Elektrofahrzeug“ gefunden werden und stellt ein Optimierungsproblem dar [4, 37, 38]. Bei
niedrigen Geschwindigkeiten kann eine geringere Systemspannung Udc,var gewählt werden,
ohne die Fahreigenschaften des Fahrzeuges zu verändern. Aufgrund der reduzierten System-
spannung Udc verringern sich die Verluste des DC/DC-Wandlers und des Wechselrichters
im Vergleich zu einem System mit konstanter Systemspannung Udc,const. In [39] wird für
eine permanenterregte Synchronmaschine gezeigt, dass eine um 60% höhere ZK-Spannung
die Magnetverluste um 32% erhöht. Hieraus folgt direkt, dass eine reduzierte ZK-Spannung
den Maschinenwirkungsgrad bei gleicher Ausgangsspannung erhöht. In [4, 37] ist gezeigt,
dass durch den Einsatz eines DC/DC-Wandlers mit variabler Ausgangsspannung der System-
wirkungsgrad im niedrigen Drehzahlbereich gesteigert werden kann, sich jedoch der Wir-
kungsgrad bei hohen Geschwindigkeiten im Vergleich zum System ohne DC/DC-Wandler
verschlechtert. In diesem Betriebspunkt sind die zusätzlichen Verluste im DC/DC-Wandler
deutlich größer als die Reduktion der Verluste in Wechselrichter und Maschine. Ein weiterer
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Vorteil einer variablen Systemspannung ist die Reduktion der Belastung der LHL und eine
hiermit verbundene Erhöhung deren Lebensdauer [22].
Im Hinblick auf die Kosten eines Systems mit zusätzlichem DC/DC-Wandler müssen die
Gesamtsystemkosten betrachtet werden: Durch den Einsatz des DC/DC-Wandlers kann Kup-
fer in der Maschine eingespart und bei Integration von Motor und Leistungselektronik die
Länge der AC-Kabel reduziert werden [34]. Ein weiterer Vorteil bei der Verwendung eines
DC/DC-Wandlers zwischen Batterie und Fahrmotor ist in dem Gesamtaufbau eines Elek-
trofahrzeuges und in der Spannungssicherheit zu sehen. Die Batterie ist im Elektrofahrzeug
oftmals über den Unterboden des Fahrzeuges verteilt, so dass über einen großen Bauraum
die Spannungssicherheit insbesondere bei einem Unfall sichergestellt werden muss. Bei der
Verwendung eines DC/DC-Wandlers und einer geringeren Batteriespannung ist diese kosten-
günstiger zu realisieren. Die fahrzeugseitige Hochspannung tritt in diesem Fall in der Einheit
des DC/DC-Wandlers und des Wechselrichters auf, die optimalerweise nahe am Fahrmo-
tor positioniert werden. In diesem Fall ist die Verbindung zwischen Energiespeicher und
DC/DC-Wandler das einzige Hochvoltkabel. Der Querschnitt dieses DC-Kabels wird durch
die minimale Batteriespannung bestimmt.
Neben der Auswirkung der variabel einstellbaren Systemspannung ist es erforderlich, die
Auswirkungen auf die Eingangsseite des Wechselrichters zu analysieren. Die DC-seitige
Kapazität des Wechselrichters wird als Zwischenkreiskapazität (ZK-Kapazität) zusätzlich
durch den Wechselanteil des Ausgangsstroms des DC/DC-Wandlers belastet [28] und muss
daher, in Abhängigkeit der Pulsfrequenzen, größer dimensioniert werden. Zur Reduzierung
der Verluste in der ZK-Kapazität kann das Schaltverhalten von DC/DC-Wandler und Wech-
selrichter synchronisiert werden [28].
Abschließend sind in Abb. 2.4 die geforderten Leistung über der elektrischen Kreisfrequenz
ωel dargestellt. Neben der kontinuierlichen Leistung Pkont ist die Spitzenleistung Pmax, die
im Grunddrehzahlbereich ca. 80% über der kontinuierlichen Leistung liegt, für 18s bereit-
zustellen. In Abb. 2.4b sind die Spannungsniveaus der aufgezeigten Systemkonfigurationen
über der elektrischen Kreisfrequenz ωel abgebildet.
2.3 Komponenten des elektrischen Antriebsstranges
In diesem Abschnitt werden die Funktionsweise und der Stand der Technik der in Kap. 2.2
aufgezeigten Komponenten kurz dargestellt. Auf den Wechselrichter als Hauptbestandteil
der Arbeit wird in Kap. 4 detailliert eingegangen.
2.3.1 Energiespeicher
Der Energiespeicher ist die Kernkomponente eines Elektrofahrzeuges und der limitierende
Faktor bei der Reichweite unter Berücksichtigung der Kosten [2, 40]. Hierbei werden nach
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Abb. 2.4: Darstellung der Leistung und der Spannungsniveaus über ωel für die drei betrach-
teten Konfigurationen des elektrischen Antriebsstranges (ohne DC/DC-Wandler,
mit DC/DC-Wandler und Udc =konstant, mit DC/DC-Wandler und Udc =variabel)
(a) Leistung über der Drehzahl
(b) Spannungsniveau über der Drehzahl
[2] (Technischer Stand 2010) bei Hochenergie-Lithium-Ionen-Zellen, die derzeit als viel-
versprechendste Technologie für rein elektrisch betriebene Fahrzeuge gesehen werden [41],
Leistungsdichten bis 400 W/kg und Energiedichten bis 160 Wh/kg erreicht.
Die Lebensdauer von Batterien ist entscheidend für die Marktdurchdringung und Kosten von
Elektrofahrzeugen, weshalb die Untersuchung der Zellalterung und das Verständnis der che-
mischen Prozesse innerhalb der Batterie von hoher Bedeutung sind [42]. Die Anzahl der
Zyklen, das Batteriealter und die Batterietemperatur sind die Hauptursachen für die Zellal-
terung der Batterie [43]. Die Auswirkung von gepulsten Strömen auf die Batteriealterung ist
Gegenstand aktueller Forschung, in [44, 45] wurde in umfangreichen Untersuchungen kein
signifikanter Einfluss der hochfrequenten Stromwelligkeit des Batteriestromes auf die Le-
bensdauer von Li-Ionen Batterien, im Gegensatz zu Bleisäure-Batterien, festgestellt. Nach
diesen Ergebnissen muss die Welligkeit des Batteriestromes bei der Auslegung des Gesamt-
systems bei Verwendung von Li-Ionen Batterien nicht berücksichtigt werden.
Zur Entlastung der Batterie wird für unterschiedliche Batterietechnologien der Einsatz von
hybriden Speichersystemen vorgeschlagen [3, 46]. Für Lithium-Ionen Batterien in rein elek-
trisch betriebenen Fahrzeugen mit Fokus auf den Stadtverkehr bietet diese Variante jedoch
aus Kostensicht keine Vorteile, da mit der heutigen Batterietechnik bereits die notwendige
Antriebsleistung aus der Batterie gestellt werden kann [2].
Die Batteriespannung ist unter anderem vom SOC der Batterie abhängig. Zur Verlängerung
der Lebensdauer werden Li-Ionen-Batterien nur bis zu einer minimal zulässigen Batterie-
spannung (engl.: Cut-off Voltage) entladen, die ca. 75% der nominellen Batteriespannung be-
trägt. Die Ladespannung einer Li-Ionen Batterie liegt ca. 15% über der nominellen Batterie-
spannung. Als Ausgangsbasis wird für die weitere Betrachtung exemplarisch eine nominelle
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Zellbatteriespannung von Ubat,N = 3,7V, eine maximale Ladespannung von Ubat,max = 4,2V
und eine minimale Batteriespannung von Ubat,min = 2,75V verwendet.
2.3.2 Wechselrichter
Der Fahrwechselrichter stellt das Bindeglied zwischen Batterie und dem Drehstromfahrmo-
tor dar. Im motorischen Betrieb erzeugt der Wechselrichter aus der DC-Batteriespannung
eine Drehspannung, welche variabel in der Grundschwingungsfrequenz und der Spannungs-
amplitude eingestellt werden kann. Gleichzeitig wird die Energie im Bremsvorgang durch
den Wechselrichter aktiv gleichgerichtet, so dass eine Rekuperation der Bremsenergie mög-
lich ist. Dabei ist die Ausgangsspannung eines spannungsgespeisten Wechselrichters puls-
förmig, so dass hochfrequente Anteile sowohl im Spannungs- als auch im Stromspektrum
vorhanden sind [47]. Detailliert wird in Kap. 4 auf Wechselrichtertopologien eingegangen.
In [34, 48] ist jeweils eine Aufteilung der Kosten des Fahrwechselrichters angegeben. Auch
wenn die Kosten jeweils in leicht unterschiedliche Kategorien eingeteilt sind, so ergeben sich
zusammengefasst drei Kernaussagen:
1. Die LHL mit der zugehörigen Kühlung und Mechanik sind für ca. 50 % der Gesamt-
kosten des Wechselrichters verantwortlich, wobei die LHL alleine ca. 33 % der Kosten
ausmachen.
2. Die ZK-Kapazität macht ca. 25 % der Gesamtkosten aus.
3. Die gesamte Ansteuerelektronik (Gate-Treiber, Messtechnik, CAN-Interface, Mikro-
controller) verursacht ca. 25 % der Kosten.
Damit eignen sich zur Kostenreduktion des Fahrwechselrichters Ansätze, die die notwendige
Chipfläche der LHL bei gleicher Kühlung und/oder die notwendige ZK-Kapazität reduzie-
ren.
2.3.3 Fahrmotor
Die unterschiedlichen Arbeitsbereiche von elektrischen Maschinen sind in Abb. 2.5 über der
elektrischen Kreisfrequenz ωel dargestellt. Grundsätzlich werden zwei Bereiche unterschie-
den: der Spannungs- bzw. Ankerstellbereich und der Feldschwächbereich. Im Spannungs-
stellbereich steht ein konstantes, maximales Drehmoment Mmax zur Verfügung, das durch
den maximal zulässigen Motor- bzw. Umrichterstrom Imax begrenzt wird. Der Feldschwä-
chebereich ist durch die konstante maximale Leistung Pmax und ein mit 1/ωel abnehmen-
des Drehmoment gekennzeichnet. Die maximale Leistung wird in diesem Bereich durch die
maximal zulässige Umrichterausgangsspannung Umax und damit durch die ZK-Spannung
Udc begrenzt. Die Strom- bzw. Spannungsbegrenzung unter Verwendung des rotierenden dq-
Koordinatensystems [49] ist in den Gln. 2.1 und 2.2 zusammengefasst. Die Indizes d und q
bezeichnen hierbei die entsprechenden Größen im dq-Koordinatensystem.
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Abb. 2.5: Drehmoment- bzw. Leistungs-Drehzahl-Charakteristik für maximale Leistung
(Auslegungsgrenzen)
∣∣Idq∣∣=√I2d + I2q ≤ Imax (2.1)∣∣∣Udq∣∣∣=√U2d +U2q ≤Umax (2.2)
Bei reinen Elektrofahrzeugen wird über einen großen Drehzahlbereich eine konstante Leis-
tung benötigt, so dass für die Auslegung der Maschine ein Verhältnis von ωmax/ωN von 3
bis 6 gewählt wird [50, 51]. Dieses Auslegungskriterium ist gegensätzlich zu vielen anderen
Anwendungen und es muss bei dieser Auslegung der Maschine auf eine gute Feldschwäch-
barkeit geachtet werden, um die Maschine sicher in diesem Arbeitsbereich betreiben zu kön-
nen.
Für den Fahrmotor im Elektrofahrzeug kommen nach heutigem Stand der Technik aus-
schließlich Drehstrommaschinen wie Synchronmaschine oder Asynchronmaschine in Be-
tracht. Gleichstrommaschinen werden aus Effizienz- und Verschleißgründen nicht verwen-
det. Die geschaltete Reluktanzmaschine wird als weitere Alternative zur permanenterregten
Synchronmaschine (engl: Permanent Magnet Synchronous Motor (PMSM)) betrachtet [52],
hat sich bisher aber aufgrund der geringeren Leistungsdichte, einer höheren Drehmoment-
welligkeit und einer höheren Geräuschemission nicht durchgesetzt. In aktuellen Elektrofahr-
zeugen werden überwiegend die PMSM oder die Asynchronmaschine eingesetzt [53]. Auf-
grund der Kosten und der Preisvolatilität von Seltenen Erden, die bei der PMSM verwendet
werden, werden alternative Maschinentypen zur PMSM wie die fremderregte Synchronma-
schine (Renault Zoe [54]) bereits eingesetzt oder wie die Synchron-Reluktanzmaschine mit
Ferriten oder weniger Magnetmaterial intensiv für den Einsatz untersucht [55, 56, 57].
In [58] werden die Asynchronmaschine und zwei Varianten der PMSM für den Einsatz in
Elektrofahrzeugen miteinander verglichen. Für die PMSM werden die Variante mit auf den
Rotor aufgeklebten Magneten (engl.: Surface Mounted PMSM (SPMSM)) und die Varian-
te mit eingelassenen Magneten (engl.: Interior PMSM (IPMSM)) verwendet. Bei gleicher
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Baugröße der Maschine und des Wechselrichter sind die beiden PMSM-Varianten der Asyn-
chronmaschine im Hinblick auf den Wirkungsgrad in den relevanten Arbeitspunkten überle-
gen. Die Asynchronmaschine hat Vorteile im Hinblick auf die Sicherheit im Fehlerfall (keine
permanente Rotorerregung) und den Herstellungskosten [58]. Aufgrund der hohen Verbrei-
tung und guten Eignung der PMSM für Elektro- und Hybridfahrzeuge wird diese Maschi-
nenvariante für die folgende Analyse verwendet. Der Fokus der Betrachtung liegt dabei auf
den auftretenden Verlusten.
Bei der PMSM wird die Erregung im Rotor im Gegensatz zur fremderregten Variante durch
Permanentmagnete erzeugt. Damit kann die Erregung nicht abgeschaltet oder geschwächt
werden; sie ist konstant. Für das Luftspaltmoment ML gilt daher in Analogie zur fremderreg-
ten Synchronmaschine Gl. 2.3 [59], wobei pz die Polpaarzahl der Maschine und ΨPM den
magnetischen Fluss der Permanentmagneten bezeichnet.
ML =
3
2
· pz ·
(
Ψd · Iq−Ψq · Id
)
=
3
2
· pz ·
 ΨPM · Iq︸ ︷︷ ︸
Vollpolmoment
+
(
Ld−Lq
) · Id · Iq︸ ︷︷ ︸
Reluktanzmoment
 (2.3)
In Gl. 2.3 ist zu erkennen, dass neben dem Vollpolmoment ein zusätzliches Reluktanzmo-
ment in Abhängigkeit der Auslegung des Verhältnisses der statorseitigen Induktivitäten Ld
und Lq zur Verfügung stehen kann. Entsprechend werden bei der permanenterregten Syn-
chronmaschine drei Rotorvarianten unterschieden [60]. Für die Maschinenvariante mit auf
dem Rotor fixierten Permanentmagneten (SPMSM) gilt Ld = Lq, d.h. es steht kein zusätz-
liches Reluktanzmoment zur Verfügung. Nach heutigem Stand der Technik kann auch bei
dieser Maschinenvariante eine gute Feldschwächung erreicht werden [61]. Eine Maschine
mit Ld > Lq entspricht der Schenkelpolmaschine bei fremderregten Synchronmaschinen.
Diese Maschinenvariante eignet sich grundsätzlich gut für Elektrofahrzeuge, eine Anwen-
dung haben bisher die Herausforderungen bei der Konstruktion verhindert. Bei der IPMSM-
Maschinenvariante gilt Lq > Ld [60]. Durch die unterschiedliche Permeabilität des Eisens
und der Permanentmagnete ergeben sich je nach Auslegung unterschiedliche Werte für Ld
und Lq, so dass ein zusätzliches Reluktanzmoment genutzt werden kann. Eine Untersu-
chung und Bewertung der beiden PMSM-Varianten für Elektro- und Hybridfahrzeuge ist
in [18, 62, 63] dargestellt.
Die Zusammensetzung der Gesamtverluste Pv,Maschine ist in Gl. 2.4 für eine PMSM angege-
ben. Pv,Cu beschreibt dabei die Kupferverluste, Pv,Fe die Eisenverluste (Hysterese- und Wir-
belstromverluste), Pv,PM die Wirbelstromverluste der Magnete und Pv,mech die mechanischen
Verluste. Pv,Cu, Pv,Fe und Pv,PM werden im Folgenden näher betrachtet, die Verlustkomponen-
te Pv,mech kann als drehzahlabhängiger Verlust modelliert werden und ist für den Vergleich
der Wechselrichtertopologien bei Verwendung der gleichen Maschine nicht relevant. Für
die Verlustbetrachtung werden neben den Grundschwingungsverlusten ebenfalls die Verlus-
te durch die Stromharmonischen betrachtet.
Pv,Maschine = Pv,Cu+Pv,Fe+Pv,PM+Pv,mech (2.4)
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Die Kupferverluste der Maschine treten bei der PMSM ausschließlich im Stator auf und
werden nach Gl. 2.5 bestimmt. Dabei ist Pv,Cu ausschließlich vom Statorstrom abhängig,
d.h. die Verluste entstehen sowohl aufgrund der Grundschwingung als auch aufgrund der
Harmonischen des Stromes. Eine Verringerung der Stromharmonischen reduziert hiernach
die Kupferverluste der Maschine. Da die Amplituden der Stromharmonischen gegenüber der
Grundschwingungsamplitude deutlich kleiner sind, fällt die Reduktion der Kupferverluste
durch eine Verringerung der Stromharmonischen gering aus. Anzumerken ist, dass in dieser
Betrachtung der Skin- und der Proximity-Effekt vernachlässigt sind.
Pv,Cu =
3
2
·R · Iˆdq (2.5)
Die Eisenverluste sind abhängig von der zeitlichen Änderung der Flussdichte im Eisen.
Nach [64] können die Eisenverluste in Abhängigkeit der Grundschwingung und der Har-
monischen nach Gl. 2.6 beschrieben werden. Hierbei sind Pv,Fe,W die Wirbelstromverluste
und Pv,Fe,H die Hystereseverluste, Bˆi ist die Amplitude der Flussdichte der i-ten Harmoni-
schen, KFe,W der Wirbelstromverlustkoeffizient und KFe,H der Hysteresestromverlustkoeffi-
zient. KFe,W und KFe,H sind nur vom Maschinendesign abhängig und daher konstant für eine
gegebene Maschine [64]. Mit steigender Drehzahl nehmen die Eisenverluste überproportio-
nal zu.
Pv,Fe = Pv,Fe,W+Pv,Fe,H = KFe,W
∞
∑
i=1
(i ·ωel)2 Bˆ2i +KFe,H
∞
∑
i=1
i ·ωelBˆi (2.6)
Die Wirbelstromverluste in den Magneten werden nach Gl. 2.7 berechnet, wobei Jec die Wir-
belstromverlustdichte, σel,PM die Leitfähigkeit der Magneten und VPM das Magnetvolumen
ist [18]. Die Wirbelstromverluste sind dabei quadratisch von der Änderung des Magnetfel-
des abhängig [18]. Da diese Änderung von der Rückwirkung des Statorfeldes und der peri-
odischen Reluktanzänderung abhängt, nehmen die Magnetverluste mit steigender Last und
Drehzahl zu [18].
Pv,PM =
∫ ~Jec2
2σel,PM
dVPM (2.7)
Die Eisen- und Magnetverluste Pv,Fe und Pv,PM können vereinfacht gemeinsam durch den Wi-
derstand RFePM beschrieben werden. In dieser vereinfachten Darstellung werden die Eisen-
und Magnetverluste nach Gl. 2.8 berechnet. Die Hauptfeldspannung Uh sowie RFePM sind in
den Gln. 2.9 und 2.10 nach [59] angegeben. Der Widerstand RFePM0 beschreibt den frequenz-
unabhängigen Anteil von RFePM, RFePM1 beschreibt den frequenzabhängigen Anteil.
Pv,Fe =
3
2
· Uˆ
2
h
RFePM
(2.8)
Uˆh = ωel ·
√
(Ld · Id+ΨPM)2+
(
Lq · Iq
)2 (2.9)
1
RFePM
=
1
RFePM0
+
1
RFePM1 · (ωel/ωN) (2.10)
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Damit sind die wesentlichen Verlustbestandteile der PMSM dargestellt. Die prozentuale Ver-
teilung der aufgeführten Verluste ist u.a. vom Maschinendesign [18, 65, 66, 67], vom ver-
wendeten Wechselrichter mit der gewählten Pulsfrequenz, von der Modulation und der ZK-
Spannungen sowie von der angewendeten Regelungsstrategie abhängig. Auf die für diese
Arbeit relevanten Einflussgrößen wird im Folgenden eingegangen. Das Maschinendesign
hat wesentlichen Einfluss auf die Höhe und Relation der einzelnen Verlustbestandteile, wird
aber aufgrund der Schwerpunktsetzung der Arbeit hier nicht weiter betrachtet.
Als Erstes wird der Einfluss der Regelstrategie auf die Motorverluste anhand von Literatur-
ergebnissen dargestellt. Für beide Maschinenvarianten sind in der Literatur Regelstrategien
für den Spannungsstell- und den Feldschwächbereich untersucht [59, 68]. Die bekanntesten
Verfahren sind dabei das MTPA-Verfahren (engl.: Maximum Torque Per Ampere) im Span-
nungsstellbereich sowie das MTPV-Verfahren (engl.: Maximum Torque Per Volt) im Feld-
schwächbereich [59]. Erweiterte Regelungsstrategien berücksichtigen z.B. die Änderung der
Induktivitätswerte in Abhängigkeit der Drehzahl und Kupfer-, Eisen- und/oder Magnetver-
luste. Zur Reduktion der Eisenverluste wird in [69] eine erweiterte Regelstrategie vorgeschla-
gen, in der die Eisenverluste berücksichtigt werden. Die Ergebnisse werden für die IPMSM
und die SPMSM dargestellt: Im Vergleich zum MTPA-Verfahren werden höhere Wirkungs-
grade erreicht. Für eine Gesamtsystemoptimierung werden die Wechselrichterverluste be-
rücksichtigt, so dass z.B. bei einer SPMSM im Nennbetriebspunkt durch eine Einprägung
von Id 6= 0 ein höherer Gesamtwirkungsgrad erreicht werden kann [64]. In [70, 71] wird
der Wirkungsgradvorteil bei Berücksichtigung der Eisenverluste der PMSM in der Regelung
für unterschiedliche Fahrzyklen untersucht. Bei dieser Strategie erhöhen sich die Kupferver-
luste; der Maschinengesamtwirkungsgrad kann jedoch aufgrund der reduzierten Eisen- und
Magnetverluste gesteigert werden.
Aufgrund der allgemein pulsförmigen Ausgangsspannung eines spannungsgespeisten Wech-
selrichters [47] enthält das Spannungs- und Stromspektrum hochfrequente Anteile in den
Seitenbändern der Pulsfrequenz. Bei Standardausführungen von elektrischen Maschine wird
nur die Grundschwingungsleistung in mechanische Antriebsleistung umgewandelt. Die Ener-
gie der Harmonischen wird in Wärme umgesetzt und verursacht eine unerwünschte Drehmo-
mentwelligkeit. Zur Reduzierung der Harmonischen kann z.B. ein Filter verwendet oder die
Pulsfrequenz erhöht werden [29, 64]. Ein Sinus-Filter ist bei kleinen Pulsfrequenzen volu-
minös, schwer und teuer. Daher wird zur Reduktion der Eisen- und Magnetverluste bei der
Systemauslegung eine hohe Pulsfrequenz bei gleichzeitig geringen Schaltverlusten im Wech-
selrichter angestrebt [72]. Damit die Schaltverluste im Wechselrichter reduziert werden kön-
nen, sind hohe Strom- bzw. Spannungsänderungsgeschwindigkeiten notwendig. Durch die
hohen Spannungsänderungsraten können sowohl die Motorlager [73] als auch die Motoriso-
lation [74] belastet und zerstört werden. Durch ein (zusätzliches) motorseitiges Filter kann
der Motor geschützt werden. Dabei kann ein Sinus-Filter mit zunehmender Pulsfrequenz
kleiner dimensioniert werden [29]. Zu berücksichtigen ist jedoch, dass dieses Filter dennoch
zusätzliche Kosten und Verluste verursacht sowie das Bauvolumen und das Gewicht erhöht
[29, 75, 76]. Bei der Verwendung eines Sinus-Filters ist dieser Aspekt im Gesamtsystemver-
gleich zu berücksichtigen.
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In [64] wird der Einfluss der Pulsfrequenz bei einem 2-Level-Wechselrichter mit einer Syn-
chronmaschine auf das Gesamtsystem untersucht und eine systembezogene, verlustoptimale
Pulsfrequenz von fp = 20kHz bestimmt. Für eine permanenterregte Transversalflussmaschi-
ne wird in [77] der Einfluss der Pulsfrequenz auf den Gesamtwirkungsgrad untersucht. Die
wirkungsgradoptimale Pulsfrequenz ist dabei abhängig von der Anzahl der Magnetsegmen-
te. Hierauf aufbauend kann festgehalten werden, dass die Wahl einer optimalen Pulsfrequenz
entscheidend vom Design der verwendeten Maschine abhängt und folglich die Auswahl und
Auslegung des Wechselrichters gemeinsam mit der Maschine erfolgen muss. Grundsätzlich
kann festgehalten werden, dass eine Erhöhung der Pulsfrequenz des Wechselrichters Vortei-
le im Hinblick auf den Maschinenwirkungsgrad hat und dass dieser Effekt mit steigender
Pulsfrequenz geringer wird [78].
Neben der Variation der Pulsfrequenz kann der Oberschwingungsanteil des Motorstromes
durch optimierte Modulationsverfahren [47, 79], eine Reduktion der ZK-Spannung [72, 80]
oder die Verwendung von Multilevel-Wechselrichtern [78, 81] beeinflusst werden. Die Po-
tentiale von Multilevel-Wechselrichtern für den Einsatz in Elektrofahrzeugen werden in Kap.
4 analysiert.
2.3.4 DC/DC-Wandler
Gleichspannungs- bzw. DC/DC-Wandler sind leistungselektronische Schaltungen, mit denen
eine Gleichspannung in eine andere Gleichspannung gewandelt wird. Wie in Kap. 2.2 darge-
stellt, besitzt die Variante des elektrischen Antriebsstranges mit DC/DC-Wandler eine Rei-
he von Vorteilen gegenüber der Variante mit direkter Kopplung zwischen Batterie und An-
triebswechselrichter. Die wesentlichen Nachteile des DC/DC-Wandlers sind der Aufwand,
die Verluste des DC/DC-Wandlers sowie Volumen bzw. Gewicht der zusätzlichen Schal-
tung [82]. Der Gleichspannungswandler setzt die Batteriespannung auf die gewünschte ZK-
Spannung hoch und muss aufgrund der geforderten Rückspeisefähigkeit der Bremsenergie
für eine bidirektionale Leistungsübertragung ausgelegt sein. Für den DC/DC-Wandler ste-
hen eine Vielzahl von Topologien zur Verfügung, wobei als Auswahlkriterien das geforderte
Spannungsübersetzungsverhältnis und der Ausgangsspannungsbereich berücksichtigt wer-
den müssen.
Es kann zunächst zwischen hart- und weichschaltenden Topologien unterschieden werden.
State-of-the-Art-Varianten für hartschaltende Topologien sind interleaved Schaltungen und
Multilevel-Topologien. Die einfachste hartschaltende Gleichstromstellertopologie des ein-
phasigen, bidirektionalen Hochsetzstellers ist exemplarisch in Abb. 2.6 gezeigt. Für die Rea-
lisierung sind zwei ein- und ausschaltbare LHL und zwei Dioden notwendig. Die Funktions-
weise des DC/DC-Wandlers wird als bekannt vorausgesetzt und ist ausführlich in Grundla-
genbüchern der Leistungselektronik beschrieben [83].
Die Verluste des DC/DC-Wandlers bestehen aus den Verlusten der LHL und der Induktivität
L. Auf die Verlustbestandteile der LHL wird allgemein in Kap. 3.1 eingegangen. Die Verluste
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Abb. 2.6: Einphasiger, bidirektionaler Hochsetzsteller
der Induktivität Pv,L werden wie die Maschinenverluste in Kupfer- (Pv,L,Cu) und Eisenverluste
(Pv,L,Fe) unterteilt (Gl. 2.11).
Pv,L = Pv,L,Cu+Pv,L,Fe (2.11)
Die Kupferverluste sind Leitverluste und können nach Gl. 2.12 mit dem seriellen Widerstand
RL und dem Batteriestrom ibat berechnet werden.
Pv,L,Cu = RL · i2bat (2.12)
Die Eisenkernverluste, hauptsächlich bestehend aus Hysterese- und Wirbelstromverlusten,
werden aufgrund der rechteckförmigen Spulenspannung mithilfe der allgemeinen Steinmetz-
gleichung bestimmt. Zur qualitativen Darstellung wird die einfache Steinmetzgleichung nach
Gl. 2.13 verwendet, bei der der Einfluss der Temperatur nicht berücksichtigt wird. Die Ma-
terialkonstanten αFe, βFe und kV,Fe werden vom Hersteller angegeben.
Pv,L,Fe = kV,Fe · f αFep ·BβFe (2.13)
Der Betrag der magnetischen Flussdichte B wird in Abhängigkeit der Windungszahl NL und
der Länge lL nach Gl. 2.14 entsprechend des Spulenstroms IL berechnet. Mit zunehmender
Pulsfrequenz fp wird eine kleinere Induktivität benötigt, so dass sich bei gleichem Kern die
Windungszahl NL reduziert und damit auch der serielle Widerstand RL und die Flussdichte B
geringer werden. Daher kann zunächst mit zunehmender Pulsfrequenz das Volumen und das
Gewicht der Induktivität verringert werden. Zu beachten ist, dass mit zunehmender Pulsfre-
quenz die Eisenverluste steigen und diese damit der Verlustreduktion entgegenwirken. Daher
kann bei einer Verdopplung der Pulsfrequenz nicht von einer Halbierung von Gewicht und
Volumen ausgegangen werden [6].
B =
µ · IL ·NL
lL
(2.14)
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Eine höhere Pulsfrequenz wird durch den Einsatz moderner, auf Wide-Band-Gap (WBG)-
Materialien basierender LHL ohne eine signifikante Erhöhung der LHL-Verluste bzw. des
Kühlsystems möglich. In [84] werden für einen einphasigen, hartschaltenden 3kW-Hoch-
setzsteller mit einem Spannungsübersetzungsverhältnis von 400V auf 800V Wirkungsgrade
von 99% bei einer Pulsfrequenz von 100kHz erreicht. Mit SiC-MOSFETs (engl.: Metal-
Oxid-Semiconductor Field-Effect-Transistor) kann das Volumen und das Gewicht für DC/DC-
Wandlern von Hybridfahrzeugen gegenüber der klassischen Variante mit Si-basierten IGBTs
(engl.: Insulated Gate Bipolar Transistor) deutlich reduziert werden [6]. Der Wirkungsgrad
kann sowohl im Teillast- als auch im Nennbetriebspunkt gesteigert werden.
2.3.5 Ladesystem
Eine generelle Unterscheidung von Ladesystemen kann in konduktive (Ladung über Ka-
bel) und induktive Systeme erfolgen. Induktive Ladesysteme haben sich bisher noch nicht
durchgesetzt, es wird jedoch aufgrund der Komfortvorteile für den Nutzer in diesem Bereich
intensiv geforscht. Ein weiteres Unterscheidungsmerkmal von Ladesystemen stellt die La-
deleistung dar: Einphasige Anschlüsse ermöglichen in Europa eine maximale Ladeleistung
von 3,6kW. Bei der Verwendung von dreiphasigen Anschlüssen können je nach Absiche-
rung deutlich höhere Ladeleistungen verwendet werden, wodurch eine schnellere Ladung
möglich wird [85]. Bei höheren Leistungen erfolgt die Übertragung entweder per Wechsel-
oder per Gleichstrom, so dass hiervon abhängig die Ladeinfrastruktur im Fahrzeug verfügbar
sein muss. Eine flächendeckende Realisierung einer Schnellladeinfrastruktur und die ent-
sprechende Technologie im Fahrzeug können dazu beitragen, die Reichweitenproblematik
zu lösen und damit die Akzeptanz von Elektrofahrzeugen zu erhöhen. Ob eine galvanische
Trennung notwendig ist, hängt vom Sicherungskonzept des Fahrzeuges ab [2].
Wenn die Möglichkeit zur Schnellladung bei direktem AC-Anschluss im Fahrzeug verfügbar
sein soll, dann muss im Fahrzeug eine Gleichrichtung der Netzspannung erfolgen. Hierzu
kann bei einer entsprechend hohen Systemspannung der Fahrwechselrichter mit den Mo-
torinduktivitäten verwendet werden [86, 87, 88]. Durch die erhöhte Systemspannung kann
der Netzanschluss direkt an der Maschine erfolgen, wenn der Sternpunkt entsprechend auf-
getrennt wird. Auf diese Weise können im Fahrzeug Volumen, Gewicht und Kosten redu-
ziert werden, da die Komponente des alleinstehenden Gleichrichters entfällt. Im Renault Zoe
wird dieses Konzept in Kombination mit einer fremderregten Synchronmaschine eingesetzt
[54].
Bei einem dreiphasigen Netzanschluss ergibt sich bei passiver Gleichrichtung durch eine
Diodenbrücke eine natürliche ZK-Spannung von Udc = 565V. Unter Berücksichtigung ei-
ner Regelreserve ist für einen Netzpulsstromrichter eine minimale ZK-Spannung von Udc =
650V notwendig [89]. Für die Batterieladung werden ein System ohne DC/DC-Wandler
(I) und ein System mit DC/DC-Wandler (II) betrachtet. Für das System (I) ergibt sich un-
ter Berücksichtigung der Annahmen aus Kap. 2.3.1 eine maximale Batteriespannung von
650V · 4,2V2,75V = 992V. Dieser Spannungswert ist für LHL der 1200V-Sperrspannungsklasse
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bei Berücksichtigung von Schaltüberspannungen zu hoch und damit für die Anwendung im
Elektrofahrzeug nicht praktikabel.
Für das System (II) kann die ZK-Spannung unabhängig von der Batteriespannung eingestellt
werden, so dass für den Ladevorgang mit Udc = 650V theoretisch Li-Ionen Batterien bis zu
einer max. Batteriespannung Ubat,max = 650V geladen werden können. Die ZK-Spannung
im Fahrbetrieb kann in diesem Fall unabhängig von der im Ladevorgang bestimmt werden,
wobei die maximale Sperrspannung der LHL beachtet werden muss. Die Schlussfolgerungen
für ein System mit einem zusätzlichen Netzpulsstromrichter sind analog: Bei Verwendung
von System (II) kann der Anschluss des Netzpulsstromrichters an den ZK erfolgen und da-
mit die Batterie optimal geladen werden. Für die Wandlung wird in diesem Fall eine bereits
im Antriebsstrang vorhandene Komponente verwendet. Folglich muss eine seperate Lade-
einheit im Fahrzeug aus einem Netzpulsstromrichter und einem DC/DC-Wandler bestehen.
In diesem Fall ist das Batteriespannungsniveau vollständig unabhängig von der Ladeeinheit
wählbar.
2.4 Zusammenfassung
In diesem Kapitel wurden die wesentlichen Elemente des elektrischen Antriebsstranges vor-
gestellt. Für die weitere Untersuchung wird die Li-Ionen-Batterie als Energiespeicher und
die PMSM als Fahrmotor angenommen, da diese bei heutigen Elektrofahrzeugen mit Fokus
auf den innerstädtischen Verkehr hauptsächlich eingesetzt werden. Es wird eine Systemspan-
nung Udc = 750V angenommen, welche entweder durch serielles Verschalten von Li-Ionen-
Zellen oder den Einsatz eines DC/DC-Wandlers zu erreichen ist. Im weiteren Verlauf der
Arbeit werden beide Systeme für die Auslegung des Fahrwechselrichters berücksichtigt.
3 Bauelemente 21
3 Bauelemente
In diesem Kapitel werden die für den betrachteten Spannungsbereich relevanten LHL vor-
gestellt und ihre Eignung für die gegebene Anwendung bewertet. Des Weiteren wird auf die
Auslegung der ZK-Kapazität eingegangen.
3.1 Leistungshalbleiter
Für das Anwendungsgebiet Elektrofahrzeug werden sowohl schaltbare als auch nicht-schalt-
bare LHL benötigt, wobei die schaltbaren LHL aus Sicherheitsgründen selbstsperrend sein
müssen (engl.: normally-off ). Hierzu stehen verschiedene Technologien zur Auswahl, die
in den folgenden Abschnitten jeweils vorgestellt werden. Aufgrund der Unterschiede in der
physikalischen Struktur bzw. bei den verwendeten Materialien ergeben sich für die jeweili-
gen Halbleitertechnologien unterschiedliche Vorteile hinsichtlich Sperrspannung, Durchlass-
und Schaltverlusten. Als weiteres Kriterium sind die Kosten anzusehen, wobei nicht die Kos-
ten für die LHL alleine, sondern die Systemgesamtkosten entscheidend sind. Die auftreten-
den Verluste in den LHL haben Auswirkung auf die Dimensionierung des Kühlsystems, die
Höhe der Pulsfrequenz hat Einfluss auf die Dimensionierung der passiven Komponenten,
die Reaktionszeit der Regelung, die Drehmomentwelligkeit, Motoreffizienz sowie die Mo-
torisolation [90]. Die Auswahl und Auslegung der LHL ist demzufolge ein entscheidender
Bestandteil bei der Gesamtsystemoptimierung.
Bevor in den folgenden Abschnitten die unterschiedlichen zur Verfügung stehenden LHL
vorgestellt werden, werden die auftretenden Verluste klassifiziert.
Durchlassverluste treten im eingeschalteten Zustand von LHL auf und ergeben sich aus
dem Laststrom und der abfallenden Spannung am LHL.
Schaltverluste treten im Einschalt- und Ausschaltvorgang auf und sind für einen LHL ab-
hängig von der Sperrspannung, dem Laststrom, den Schaltgeschwindigkeiten und der Tem-
peratur.
Sperrverluste treten im Sperrzustand des LHL auf und werden durch Leckströme verur-
sacht. Diese Verluste sind klein und werden daher im Folgenden vernachlässigt.
Ansteuerverluste treten bei schaltbaren LHL in der Ansteuereinheit auf und werden im
weiteren Verlauf vernachlässigt.
Für die Auswahl und die Dimensionierung der LHL sind neben der Sperrspannung und dem
Strom die folgenden Bewertungskriterien entscheidend, wobei der Aspekt der Gesamtsystem-
optimierung diesen übergeordnet ist:
• geringe Durchlassverluste in Teil- und Volllastbetrieb
• hohe Schaltgeschwindigkeiten für geringe Schaltverluste
• gute thermische Leitfähigkeit zur Abgabe der Verlustwärme
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• geringes Volumen und geringes Gewicht
• niedrige Kosten
• hohe Zuverlässigkeit
Für die experimentelle Bestimmung der Schaltverluste wird der Doppelpulsversuch nach
Abb. 3.1a verwendet. Durch das Auslösen eines Ein- und eines Ausschaltvorganges werden
die Schaltverluste bestimmt. Die Spannungs- und Stromverläufe für den Doppelpulsversuch
sind in Abb. 3.1b für den schaltbaren LHL (Ventil V) dargestellt. Die am Gate G des schalt-
baren LHL anliegende Spannung wird als Gatespannung uG bezeichnet, die an V anliegende
Spannung als uV und der durch den schaltbaren LHL fließende Strom als iV. Der Doppel-
pulsversuch ist für die Charakterisierung von LHL ein Standardwerkzeug.
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Abb. 3.1: Doppelpulsversuch
(a) Ersatzschaltbild
(b) schematische Darstellung der zeitlichen Verläufe der Gate-Spannung uG, des
Transistorstroms iv und der Transistorspannung uv
In der Vergangenheit wurde ausschließlich Silizium für die LHL (Dioden, IGBT und MOS-
FET) verwendet. LHL auf Basis von WBG-Materialien (SiC und GaN) haben vielverspre-
chende Eigenschaften, die sie durch Fortschritte in Forschung und Entwicklung zunehmend
konkurrenzfähig zu Si-basierten LHL werden lassen. Der Vorteil eines größeren Bandab-
standes zwischen den Energiebändern liegt insbesondere in der Möglichkeit von höheren
Betriebstemperaturen, die derzeit bei WBG-LHL hauptsächlich durch Aufbau- und Verbin-
dungstechniken begrenzt werden [48, 91]. Neben der Möglichkeit zu höheren Betriebstem-
peraturen können mit WBG-LHL höhere Pulsfrequenzen realisiert werden, da diese gerin-
gere Schaltverluste haben [92, 93]. Mit geringeren Schaltverlusten sind schnellere Schaltge-
schwindigkeiten verbunden, die sich beim Einsatz von WBG-LHL im Antriebswechselrich-
ter ohne Gegenmaßnahme negativ auf die Lebensdauer der Maschine auswirken (vgl. Kap.
2.3.3). Nach [94, 95] muss das Schaltverhalten bei schnellschaltenden LHL, wie SiC- oder
GaN-basierten Bauelementen, zusätzlich zur Untersuchung im Doppelpulsversuch im realen
Setup untersucht werden, um die Einflüsse der Kapazität zum Kühlkörper und der Einfluss
der Last auf das Schaltverhalten analysieren zu können. Schaltbare SiC-basierte LHL wer-
den in Kap. 3.1.5, schaltbare GaN-basierte LHL in Kap. 3.1.6 als Alternative zu Si-basierten
LHL vorgestellt.
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3.1.1 Dioden
Dioden sind als nicht-schaltbare LHL die einfachste Komponente, die auf dem Prinzip des
pn-Übergangs basiert [96]. Zunächst werden Dioden auf Si-Basis betrachtet. Bei den für mo-
derne, leistungselektronische Schaltungen wichtigen Leistungsdioden wird der pn-Übergang
um eine intrinsische Dotierung erweitert, um höhere Sperrspannungen zu ermöglichen [92].
Im elektrischen Antriebsstrang werden Leistungsdioden sowohl in Gleichstromstellern als
auch in Wechselrichtern eingesetzt. Je nach Anforderung können Leistungsdioden hinsicht-
lich der Durchlassverluste für Anwendungen mit niedrigen Schaltfrequenzen oder hinsicht-
lich der Reverse-Recovery-Ladung Qrr und damit hinsichtlich der Schaltverluste für Anwen-
dungen mit hohen Schaltfrequenzen optimiert werden. Ein Beispiel hierfür sind die Leis-
tungsdioden in der 650 V-Sperrspannungsklasse von Infineon [97].
Die Durchlassverluste von Leistungsdioden können durch eine Linearisierung der Durch-
lasskennlinie im Nennbetriebspunkt angenähert werden. Dieses Verfahren wird ebenfalls für
IGBTs angewendet (vgl. Kap. 3.1.2). In Abb. 3.2a ist die Linearisierung der Durchlasskenn-
linie im Nennpunkt des Diodenstromes IF,N dargestellt. Mithilfe der Schleusenspannung der
Diode UF,0, dem Diodenstrom iF und dem linearisierten differentiellen Widerstand rF werden
die Durchlassverluste Pcon,D der Diode nach Gl. 3.1 bestimmt. Dabei ist zu beachten, dass
UF,0 und rF temperaturabhängige Parameter sind.
Pcon,D =UF,0 · iF+ rF · i2F (3.1)
Die Einschaltverluste von Leistungsdioden sind deutlich kleiner als die Durchlass- und Aus-
schaltverluste und können daher vernachlässigt werden [92]. Die Ausschaltverluste von Di-
oden werden von der Reverse-Recovery-Ladung Qrr, die sich in die Speicherladung Qs und
die Ladung während der Fallzeit Qf aufteilt [98], und der Stromsteilheit diF/dt bestimmt. Die
zugehörigen Zeiten werden entsprechend als Speicherzeit ts, als Fallzeit tf und als Reverse-
Recovery-Zeit trr bezeichnet. In Abb. 3.2b ist das Ausschaltverhalten der Diode nach [99]
dargestellt. Dieses ist vereinfacht durch drei Bereiche gekennzeichnet: Im ersten Bereich
wird zunächst der Strom iF auf null reduziert. Da die Sperrspannung an der Diode erst auf-
gebaut werden kann, wenn keine Ladungsträger mehr in der Raumladungszone vorhanden
sind, muss für den Beginn des Sperrspannungsaufbaus die Speicherladung Qs abgebaut sein.
Dieser Abbau der Speicherladung kennzeichnet den zweiten Zeitbereich. Im dritten Bereich
wird die Sperrspannung an der Diode auf- und die Ladung Qf abgebaut. Die Anstiegszeit der
Sperrspannung ist in der Regel kürzer als tf, zur Vereinfachung der Rechnung wird der dar-
gestellte Kurvenverlauf (Abb. 3.2b) verwendet. Die Schaltverlustenergie der Diode Erec kann
dann nach Gl. 3.2 auf Basis von Datenblattangaben ermittelt werden [92]. Dabei ist UD die an
der Diode anliegende, stationäre Sperrspannung und IRRM die Größe des Reverse-Recovery-
Stromes. Beide Größen sind wie die Stromsteilheit für einen Betriebspunkt im Datenblatt
angegeben. Bei Verwendung dieser analytischen Näherung auf Basis von Datenblattangaben
ist zu beachten, dass der Einfluss der Streuinduktivitäten, des Gate-Vorwiderstandes und der
Junction-Temperatur auf die Verluste vernachlässigt wird. Für die im weiteren Verlauf dieser
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Arbeit durchgeführte Analyse kann diese vereinfachte Verlustbestimmung verwendet wer-
den, wenn eine Junction-Temperatur entsprechend der Datenblattangaben vorliegt und der
im Datenblatt angegebene Gate-Vorwiderstand zu Grunde gelegt wird.
Erec =UD ·Qf = 12 ·UD
(
Qrr− 12 ·
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diF/dt
)
(3.2)
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Abb. 3.2: Charakterisierung von Leistungsdioden
(a) Linearisierung der Durchlasskennlinie
(b) Ausschaltverhalten einer Leistungsdiode
Die Ausschaltverluste der Diode sind nicht linear zur Sperrspannung und zum Laststrom,
sondern werden, abhängig von der verwendeten Diode, näherungsweise durch einen Expo-
nenten beschrieben [98]. In Gl. 3.3 ist diese Abhängigkeit mit einem Exponenten von 0,6
berücksichtigt. UD,ref und IF,ref sind die Referenzwerte, für die die Schaltverluste der Diode,
beispielsweise aus dem Datenblatt, bekannt sind. Die Abhängigkeit der Schaltverluste von
der Junction-Temperatur Tj kann nach [98] linear angenommen werden, wobei der Tempera-
turkoeffizient TC zwischen 0,0055 ...0,0065 liegt [98].
Erec
(
UD,IF,Tj
)
= Erec
(
UD,ref,IF,ref,Tj,ref
) ·( UD
UD,ref
)0,6
·
(
IF
IF,ref
)0,6
· (1+TC · (Tj−Tj,ref))
(3.3)
SiC-basierte Leistungsdioden haben bei gleicher Sperrspannungsklasse und Nennstromtrag-
fähigkeit eine deutlich geringere Reverse-Recovery-Ladung Qrr. Hieraus resultiert, dass die
Schaltverluste der SiC-Diode geringer als die von Si-Dioden sind. Jedoch sind die Sätti-
gungsspannung und damit die Durchlassverluste von SiC-Dioden in der 600 V- und 1200 V-
Sperrspannungsklasse bei höheren Temperaturen größer als bei vergleichbaren Si-Dioden.
Aus diesem Grund ist der Einsatz von SiC-basierten Dioden nur für höhere Schaltfrequen-
zen geeignet, wenn die Schaltverluste gegenüber den Durchlassverlusten deutlich überwie-
gen [100].
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3.1.2 IGBT
Für den Fahrwechselrichter werden im Elektrofahrzeug IGBTs als schaltbare LHL einge-
setzt, da diese in Sperrspannungsklassen UCES > 200V die kostengünstigsten und verlust-
ärmsten schaltbaren LHL auf Siliziumbasis sind [34]. Die Technologie des IGBT ist aus-
führlich in [92, 98] dargestellt, an dieser Stelle wird auf die für die Arbeit wichtigen Ei-
genschaften des IGBT eingegangen. Der Collector-Emitter-Strom des IGBT wird in dieser
Arbeit mit iV, die Collector-Emitter-Spannung mit uV entsprechend der Nomenklatur nach
Kap. 3.1 bezeichnet. Am IGBT fällt wie bei der Diode im leitenden Zustand unabhängig von
der Höhe des Stromes IV eine Schleusenspannung UCE,0 ab. Der differentielle Widerstand
rCE wird wie bei der Diode durch eine Linearisierung im Nennarbeitspunkt bestimmt. Die
Durchlassverluste Pcon,V werden dann nach Gl. 3.4 berechnet.
Pcon,V =UCE,0 · iV+ rCE · i2V (3.4)
Die Schaltverluste des IGBT werden neben der physikalischen Struktur ebenfalls durch das
Reverse-Recovery-Verhalten der kommutierenden Diode bestimmt. Die Ein- und Ausschalt-
verlustenergien Eon und Eoff lassen sich im gegebenen Betriebspunkt unter der Annahme
einer linearen Spannungsskalierung mit den Gln. 3.5 und 3.6 berechnen [98]. Die mit „ref“
indizierten Werte sind hierbei die Werte der verwendeten Referenzmessung, beispielsweise
aus dem Datenblatt.
Eon
(
UV,IV,Tj
)
= Eon
(
UV,ref,IV,ref,Tj,ref
) · UV
UV,ref
· IV
IV,ref
· (1+TC · (Tj−Tj,ref)) (3.5)
Eoff
(
UV,IV,Tj
)
= Eoff
(
UV,ref,IV,ref,Tj,ref
) · UV
UV,ref
· IV
IV,ref
· (1+TC · (Tj−Tj,ref)) (3.6)
In Datenblättern von IGBTs sind die Ein- und Ausschaltverlustenergien angegeben. Oft sind
in diesem Fall bereits die am IGBT auftretenden Reverse-Recovery- und die Tailstromver-
luste inkludiert, wobei zur experimentellen Bestimmung der Verluste die antiparallele Diode
verwendet wird. Bei den in Kap. 4 betrachteten 3-Level-Wechselrichtertopologien ist jedoch
nicht die antiparallele Diode die kommutierende Diode, sondern andere in der Topologie
vorhandene Dioden. Hierdurch wird die Berechnung der Schaltverluste auf Basis von Da-
tenblattangaben erschwert, so dass in [78] die Messung der Schaltverluste der IGBTs bei
unterschiedlichen Dioden vorgeschlagen wird. Diese Variante ist sehr zeitaufwendig und die
Ergebnisse sind entscheidend von den Versuchsparametern abhängig. Alternativ kann zur
Verlustabschätzung eine analytische Methode verwendet werden, die im Folgenden vorge-
stellt wird. Diese Berechnungsmethode kann zur Abschätzung der Schaltverluste bei unter-
schiedlichen Dioden genutzt werden.
Das Einschaltverhalten eines IGBT unter Berücksichtigung des Reverse-Recovery-Effektes
ist in Abb. 3.3 dargestellt [92, 101]. Als weiterer Einflussfaktor auf die Schaltverluste ist die
induzierte Spannung ULσ über der Streuinduktivität Lσ nach Gl. 3.7 zu betrachten, die oft-
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mals vernachlässigt wird. Zur Vereinfachung wird angenommen, dass die über der Streuin-
duktivität abfallende Spannung ULσ = 50V beträgt.
ULσ = Lσ · didt (3.7)
I
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Abb. 3.3: Idealisierter Einschaltvorgang eines IGBT bei Berücksichtigung des Reverse-
Recovery-Effektes der Diode
Die am IGBT durch die Diode zusätzlich verursachte Einschaltverlustenergie ∆Eon,D wird
nach Gl. 3.8 berechnet [101]. In Gl. 3.9 ist die Berechnung von ∆Eon,D in Abhängigkeit
der Rückstromspitze IRRM, der Reverse-Recovery-Ladung Qrr und der Stromänderungsrate
diF/dt nach [101] vorgenommen. Während des Schaltvorganges liegt am IGBT die Span-
nung (UV−ULσ ) an. Die Differenz zwischen der Datenblattangabe der Einschaltverluste
und ∆Eon,D wird als IGBT-abhängige Einschaltverlustenergie Eon,IGBT definiert.
∆Eon,D = ts · IV · (UV−ULσ )+Qs · (UV−ULσ )+ 12 ·Qf · (UV−ULσ ) (3.8)
∆Eon,D = (UV−ULσ ) ·
(
IRRM
diF/dt
· IV+ 12 ·
I2RRM
diF/dt
+
1
2
·
(
Qrr− 12 ·
I2RRM
diF/dt
))
(3.9)
Die drei Diodenparameter Qrr, di/dt und IRRM, die die Einschaltverluste des IGBT beeinflus-
sen, sind nicht unabhängig voneinander: Eine höhere Schaltgeschwindigkeit diF/dt erhöht
die Reverse-Recovery-Ladung Qrr und die Rückstromspitze IRRM. Zur Vereinfachung wer-
den in der Analyse diese Abhängigkeiten nicht betrachtet, d.h. es wird angenommen, dass
die drei Parameter für eine Diode konstant sind. Damit wird die Auswirkung des Schaltver-
haltens des IGBT auf die Diode vernachlässigt.
Zur Überprüfung der Methode sind in Tab. 3.1 beispielhaft die Schaltverlustenergien eines
IGBT (Infineon IKW75N60T) bei Verwendung unterschiedlicher Dioden angegeben, wobei
die Verluste sowohl analytisch berechnet als auch unter Verwendung des Doppelpulsversuchs
(vgl. Kap. 3.1) experimentell ermittelt wurden. In Tab. 3.2 sind die Einschaltverlustener-
gien für den IGBT (Infineon IKW40N120T) der 1200 V-Sperrspannungsklasse bei 400 V
für unterschiedliche Dioden angegeben. Der verwendete Gate-Vorwiderstand RG ist jeweils
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angegeben. Es ist zu erkennen, dass jeweils die experimentell gemessenen Verlustenergien
Eon,exp größer als die kalkulierten Verlustenergien Eon,calc sind. Verantwortlich sind hierfür
Unterschiede im konzipierten Teststand im Vergleich zur Herstellermessung sowie die für
die analytische Berechnung getroffenen Annahmen.
Tab. 3.1: Vergleich der analytischen und experimentellen Einschaltverlustenergien des IGBT
Infineon IKW75N60T bei Verwendung unterschiedlicher Dioden zur Kommutie-
rung, IV = 30A, UV = 400V, Tj = 25◦C
Diode RG Eon,calc ∆Eon,D,calc Eon,exp
IDW40T120 5Ω 1,25mJ 0,93mJ 1,43mJ
IDW40T120 15Ω 1,48mJ 0,99mJ 1,68mJ
IDW30E60 5Ω 0,69mJ 0,37mJ 0,87mJ
IDW50E60 5Ω 0,77mJ 0,45mJ 0,97mJ
IDW75E60 5Ω 0,80mJ 0,48mJ 1,04mJ
Tab. 3.2: Vergleich der analytischen und experimentellen Einschaltverlustenergien des IGBT
Infineon IKW40N120T bei Verwendung unterschiedlicher Dioden zur Kommutie-
rung, IV = 30A, UV = 400V, Tj = 25◦C
Diode RG Eon,calc ∆Eon,D,calc Eon,exp
IDW40T120 15Ω 1,65mJ 0,99mJ 1,73mJ
IDW30E60 15Ω 1,03mJ 0,37mJ 1,14mJ
IDW50E60 15Ω 1,11mJ 0,45mJ 1,23mJ
IDW75E60 15Ω 1,14mJ 0,48mJ 1,31mJ
Die Einschaltverluste von IGBTs werden entsprechend zum Großteil durch das Reverse-
Recovery-Verhalten bestimmt. Werden z.B. schnellschaltende Si-basierte Dioden oder SiC-
Dioden verwendet, reduzieren sich die Einschaltverlustenergien des IGBT deutlich [102].
Der Nachteil von ultrafast-schaltenden Si-Dioden oder SiC- Dioden im betrachteten Sperr-
spannungsbereich liegt in den höheren Durchlassverlusten, so dass Wirkungsgradvorteile
erst bei höheren Schaltfrequenzen erreicht werden [100, 102].
3.1.3 MOSFET
MOSFETs sind unipolare, abschaltbare LHL, die insbesondere in Sperrspannungsklassen
kleiner 200 V eingesetzt werden. Im Gegensatz zum IGBT haben MOSFETs keine Schleu-
senspannung [101]. Mit MOSFETs können höhere Schaltgeschwindigkeiten und damit ge-
ringere Schaltverluste als mit IGBTs erreicht werden, da keine Ladungsspeicherungseffekte
der Minoritätsladungsträger auftreten [92]. Damit sind bei MOSFETs höhere Schaltfrequen-
zen im Vergleich zum IGBT möglich. Der Nachteil des MOSFET für höhere Sperrspan-
nungen liegt in den hohen Durchlasswiderständen, die aus der niedrig dotierten Driftzone
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resultieren. Diese Driftzone muss mit steigender Sperrspannung größer dimensioniert wer-
den [92]. Aufgrund der physikalischen Struktur von Leistungs-MOSFETs ist bereits intern
eine antiparallele Diode vorhanden, die als interne Bodydiode bezeichnet wird. Diese Bo-
dydiode hat schlechte Abschalteigenschaften und ist daher oftmals für die Kommutierung in
hartschaltenden Anwendungen nicht geeignet.
Eine deutliche Reduktion des Durchlasswiderstandes bei hohen Sperrspannungen konnte
durch die Entwicklung des Superjunction-MOSFET durch Infineon im Jahr 2001 erreicht
werden, bei dem das elektrische Feld sowohl in vertikaler als auch in horizontaler Richtung
aufgebaut wird [103]. Insbesondere für den Teillastbetrieb sind hierdurch die Durchlassver-
luste deutlich geringer als bei vergleichbaren IGBTs. Neben den höheren Fertigungskosten
haben Superjunction-MOSFETs einen schwerwiegenden Nachteil: Die interne Bodydiode
des Superjunction-MOSFET hat eine große Reverse-Recovery-Ladung Qrr und verursacht
hierdurch hohe Reverse-Recovery-Verluste. Das Hauptanwendungsfeld von Superjunction-
MOSFETs im Automobilbereich liegt daher bei DC/DC-Wandlern mit hohen Schaltfrequen-
zen, in denen die interne Bodydiode nicht zur Kommutierung verwendet wird.
3.1.4 Rückwärtssperrfähiger IGBT
Generell können IGBTs nur in eine Richtung den Strom führen und die Spannung sperren,
beim Anlegen einer negativen Sperrspannung werden sie zerstört. Für einige Anwendun-
gen bzw. Wechselrichtertopologien werden jedoch bidirektionale Schalter benötigt, die die
Spannungen mit beiden Polaritäten sperren können. Eine Möglichkeit zur Realisierung die-
ses bidirektionalen Schalters ist die Verwendung zweier IGBTs inkl. antiparalleler Dioden,
die seriell am Collector oder am Emitter verbunden werden [104]. Der Nachteil dieser Rea-
lisierungsform ist die Erhöhung der Durchlassverluste, da immer ein IGBT und eine Diode
im Strompfad liegen.
Eine in der Vergangenheit (akademisch) betrachtete Wechselrichtertopologie ist der Direkt-
oder Matrix-Umrichter, für den bidirektionale Schalter benötigt werden. Insbesondere für
diese Anwendung wurde der rückwärtssperrfähige IGBT (engl.: Reverse Blocking) entwi-
ckelt, bei dem durch antiparallele Schaltung zweier rückwärtssperrfähiger IGBTs ein bi-
direktionaler Schalter entsteht [105]. Im Strompfad liegt bei dieser Konfiguration in bei-
de Stromrichtungen nur ein rückwärtssperrfähiger IGBT, so dass die Durchlassverluste re-
duziert werden können [106]. Der Nachteil von rückwärtssperrfähigen IGBTs liegt in den
Schaltverlusten, die deutlich größer als beim Standard-IGBT sind [106].
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3.1.5 SiC-Halbleiter
Neben SiC-basierten Dioden haben sich im für Elektrofahrzeuge relevanten Spannungsbe-
reich für SiC drei schaltbare LHL-Typen ergeben: der JFET (engl.: Junction Field Effect
Transistor), der Bipolartransistor und der MOSFET. Potentiell sind SiC-IGBTs für An-
wendungen mit hohen Sperrspannungen > 3kV interessant und werden daher nicht wei-
ter betrachtet. Der JFET ist ein nicht-selbstsperrender LHL, der im nicht angesteuerten Zu-
stand leitet. Daher muss für den JFET entweder eine spezielle Treiberschaltung zum siche-
ren Abschalten im Fehlerfall oder eine kaskadierte Schaltung mit einem Niederspannungs-
MOSFET verwendet werden. Der SiC-MOSFET hingegen ist ein selbstsperrender LHL, der
grundsätzlich wie Si-basierte IGBTs und MOSFETs angesteuert wird. Zur Ansteuerung ist
im Vergleich zum Si-IGBT und Si-MOSFET eine höhere Gate-Spannung (20V) notwendig.
Der Einsatz von schaltbaren SiC-LHL erscheint aufgrund der geringeren Kanalbeweglich-
keit im Vergleich zu Si-Bauelementen erst für Sperrspannungen ab 1000V als sinnvoll [92].
Aus diesem Grund wird beispielsweise von Infineon der JFET mit einer Sperrspannung von
1200 V angeboten, um der geringeren Beweglichkeit und damit den höheren Durchlassver-
lusten entgegenzuwirken. Seit 2015 bietet Cree ein SiC-MOSFET mit einer Sperrspannung
von 900 V an, SiC-MOSFETs mit kleineren Sperrspannungen sind vom Hersteller Rohm er-
hältlich, haben jedoch aufgrund der geringen Kanalbeweglichkeit im Vergleich zu Si-LHL
einen höheren Durchlasswiderstand.
Die Grundlagen und die Funktionsweise von SiC-LHL sind in Grundlagenbüchern ausführ-
lich dargestellt [92, 101], weshalb an dieser Stelle auf eine detaillierte Betrachtung verzichtet
wird. Stattdessen werden kurz einige Literaturergebnisse aufgezeigt, um die Möglichkeiten
von SiC-basierten Wechselrichtern im Elektrofahrzeug einordnen zu können. SiC-basierte
LHL können sowohl im Antriebswechselrichter als auch im optionalen DC/DC-Wandler
im elektrischen Antriebsstrang oder im DC/DC-Wandler zwischen Hoch- und Niederspan-
nungsbordnetz eingesetzt werden.
Der Einsatz von SiC-basierten LHL im DC/DC-Wandler ermöglicht eine deutliche Erhö-
hung der Schaltfrequenz und damit eine Reduktion der eingesetzten Glättungsinduktivität
(vgl. Kap. 2.3.4). In [6] ist gezeigt, dass der Wirkungsgrad des DC/DC-Wandlers mit SiC-
MOSFETs höher als bei einem DC/DC-Wandler mit IGBTs ist, obwohl die Pulsfrequenz
deutlich erhöht und damit das Volumen der Induktivität reduziert wurde. In [107] wird
ein 50 kW-DC/DC-Wandler-Prototyp mit SiC-Bipolartransistoren untersucht. Der Wirkungs-
grad kann gegenüber dem Referenzwandler erwartungsgemäß gesteigert und das Volumen
aufgrund der höheren Schaltfrequenz verkleinert werden. Jedoch wird die Gewichtsredukti-
on trotz einer dreifach höheren Schaltfrequenz nur mit ca. 30 % angegeben, da die magneti-
schen Komponenten weiterhin ca. 50 % des Gesamtgewichts ausmachen. Eine Verbesserung
der passiven Komponenten kann hier zu einer weiteren Systemverbesserung führen.
Beim Einsatz von SiC-basierten LHL für den Antriebswechselrichter wird in der Literatur
insbesondere die Auswirkung der hohen Spannung- und Stromflanken auf die elektroma-
gnetische Verträglichkeit (EMV) und die Maschinenlebensdauer betrachtet [76, 108, 109].
Der Einsatz von EMV-Filtern zur Reduzierung von Gleichtakt- und Gegentaktstörungen ist
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bei WBG-LHL zwingend notwendig [108]. Die möglichen Wirkungsgradvorteile für den
Antriebswechselrichter sind z.B. in [110, 111] dargestellt. Der in [110] vorgestellt 40 kVA-
Wechselrichter erreicht bei einer Pulsfrequenz fp = 10kHz Wirkungsgrade von 99,5 %.
3.1.6 GaN-Halbleiter
LHL auf GaN-Basis werden bereits kommerziell in der Optoelektronik eingesetzt. Nach
[112] werden GaN-LHL im Sperrspannungsbereich < 1000 V Anwendung finden und sind
damit potentiell in Elektrofahrzeugen einsetzbar. Der Vorteil gegenüber SiC-basierten LHL
ist die Möglichkeit der Realisierung kleinerer Sperrspannungen, da hier keine Verringerung
der Kanalbeweglichkeit vorliegt. In [113] wird der aktuelle Entwicklungsstand von GaN-
basierten LHL im Vergleich zu heutigen Si-basierten LHL bewertet. Nach [113] sind bereits
heute erhältliche schaltbare GaN-LHL den Si-basierten LHL im Hinblick auf Durchlass-
und Schaltverluste, Kosten sowie Gewicht und Volumen überlegen. Es sind jedoch noch kei-
ne hinreichenden Untersuchungen zur Zuverlässigkeit und Lebensdauer durchgeführt. Des
Weiteren beschränken sich bisherige Prototypen auf die Leistungsklasse weniger kW.
Bei schaltbaren, GaN-basierten LHL sind derzeit zwei unterschiedliche Technologien am
Markt erhältlich: Der HEMT (engl.: High Electron Mobility Transistor) [114] und der E-
HEMT (engl.: Enhancement Mode-HEMT) [115]. HEMTs sind grundsätzlich nicht-selbst-
sperrende LHL, bei denen entweder mithilfe einer speziellen Treiberschaltung [116] oder in
Form einer Kaskodenschaltung mit einem Niederspannungs-Si-MOSFET [117] die selbst-
sperrende Eigenschaft erreicht wird. E-HEMTs sind selbstsperrende GaN-LHL, bei denen
durch Veränderung der LHL-Struktur die selbstsperrende Eigenschaft erreicht wird. Die Fir-
ma Panasonic setzt hierbei auf den GIT (engl.: Gate Injection Transistor), die Firma Gan-
Systems setzt ebenfalls auf einen E-HEMT, gibt aber die Technologie nicht näher an [115].
In Abb. 3.4 sind die Strukturen des HEMT und des GIT schematisch dargestellt. Beim GaN-
HEMT ist die JFET-Struktur und damit die nicht-selbstsperrende Eigenschaft zu erkennen.
Am AlGaN-GaN-Übergang liegt ein zweidimensionales Elektronengas (2DEG) vor, das für
eine große Mobilität der Elektronen und damit für geringe Durchlassverluste sorgt [118].
Aus diesem Grund wird der LHL als HEMT und nicht als JFET bezeichnet.
Die in Abb. 3.4b dargestellte Struktur des GIT wurde im Jahr 2007 vorgeschlagen [119], um
die in vielen Anwendungen geforderte selbstsperrende Eigenschaft ohne Verwendung einer
Kaskodenschaltung zu erreichen. Das Hauptmerkmal des GIT ist das p-AlGaN-Gate über
der undotierten AlGaN/GaN-Heterostruktur. Durch die p-Dotierung wird das Potential im
i-AlGaN angehoben, so dass die geforderte selbstsperrende Eigenschaft erreicht wird und
gleichzeitig die hohe Elektronen-Mobilität erhalten werden kann [119].
In den Strukturen der beiden betrachteten GaN-Technologien ist zu erkennen, dass kein
pn-Übergang auftritt und der Transistor somit bidirektional leitfähig ist. Beim Entwurf von
Schaltungen kann damit auf eine antiparallele Freilaufdiode verzichtet werden und es müssen
aufgrund des nicht vorhandenen pn-Übergangs keine Ladungsträger in der Raumladungszo-
ne abgebaut werden. Damit treten keine Reverse-Recovery-Verluste auf. Die Funktionsweise
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Abb. 3.4: Struktur der beiden GaN-Technologien
(a) GaN-HEMT nach [114]
(b) GIT nach [119]
des GIT wird kurz beschrieben [119]: Bei einer Gate-Source-Spannung uG = 0V ist der Ka-
nal unter dem Gate verarmt und es kann kein Strom zwischen Drain und Source fließen.
Liegt die Gate-Spannung zwischen der Schwellspannung Uthr und der Flussspannung des
pn-Übergangs des Gates UF,G (Uthr < uG <UF,G), dann arbeitet der GIT als Feldeffekttran-
sistor. Wenn uG > UF ist, dann werden Löcher vom p-AlGaN in den Kanal induziert und
aufgrund des Ladungsgleichgewichtes im Kanal stehen hier nun deutlich mehr Elektronen
zur Verfügung. Die Löcher bleiben aufgrund der geringeren Beweglichkeit gegenüber den
Elektronen in der Nähe des Gates. Damit ist die Durchlassspannung abhängig von der anlie-
genden Gate-Spannung.
Für die Ansteuerung des kaskadierten HEMT und des E-HEMT werden grundsätzlich die-
selben Treiberschaltungen wie für Si-basierte IGBTs und MOSFETs verwendet. In Abb. 3.5a
ist die kaskadierte Schaltungskonfiguration des HEMT und in Abb. 3.5b das Schaltbild des
selbstsperrenden E-HEMTs von GaNSystems dargestellt. Bei der kaskadierten Variante wird
der Niederspannungs-MOSFET direkt und der HEMT durch die Drain-Source-Spannung des
MOSFET angesteuert [120]. Für die Kaskodenschaltungen sind zwei Herausforderungen bei
der Verwendung zu nennen: Die parasitäre Induktivität zwischen dem Source-Anschluss des
Si-MOSFET und des Gates des HEMT muss minimiert werden, um Oszillationen in Strom
und Spannung im Schaltvorgang zu vermeiden [120]. Außerdem muss sichergestellt werden,
dass die hohen Schaltflanken des HEMT nicht zu einer Zerstörung führen. Treiberseitige
Maßnahmen zur Beeinflussung des Schaltverhaltens in Kaskodenschaltungen sind in [121]
untersucht. Bei E-HEMTs stellt die Erhöhung der Schwellspannung eine große Herausforde-
rung dar. In der aktuellen 650V-E-HEMT-Serie von GanSystems (Stand 2015) liegt die Gate-
Schwellspannung bei 1,6V [122], was deutlich niedriger als die von IGBTs derselben Sperr-
spannungsklasse (≈ 4V) ist. Es muss sichergestellt werden, dass der E-HEMT nicht durch
Spannungseinkopplung unerwünscht einschaltet. Aufgrund der Rückwärts-Leitfähigkeits-
Charakteristik kann hierfür keine negative Gate-Spannung verwendet werden, da in die-
sem Fall die Durchlassverluste deutlich ansteigen. Als weitere wesentliche Herausforderung
gilt der dynamische Durchlasswiderstand, welcher bei hohen Temperaturen direkt nach dem
Schaltvorgang erhöht ist und damit den LHL zusätzlich belastet [123].
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Schaltbare GaN-LHL haben im Vergleich zu Si-LHL eine wesentlich kleinere Gate-Ladung
und kleinere Kapazitäten. Somit können höhere Schaltgeschwindigkeiten und damit geringe-
re Schaltverluste erreicht werden. Aufgrund der hohen Strom- und Spannungsflanken werden
parasitäre Induktivitäten, das Gehäuse sowie das PCB-Layout (engl.: Printed Circuit-Board)
entscheidende Parameter für das Schaltverhalten [117]. Zusätzlich zu der parasitären Streuin-
duktivität im Leistungsteil sind bei GaN-LHL auch die parasitären Elemente im Ansteuerteil
bei der Auslegung zu beachten [124].
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Abb. 3.5: Schaltsymbole der beiden GaN-Technologien
(a) Kaskodenschaltung des nicht-selbstsperrenden GaN-HEMT mit einem
Niederspannungs-Si-MOSFET
(b) Schaltsymbol des E-HEMT von GaNSystems mit eigenem Source-Anschluss
für das Gate
3.1.7 Zuverlässigkeit und Lebensdauer
Die Zuverlässigkeit und Lebensdauer des Gesamtsystems sind entscheidend für Elektrofahr-
zeuge. Insbesondere die Junction-Temperatur Tj und die Schwankungsbreite der Junction-
Temperatur ∆Tj beeinflussen die Lebensdauer des LHL [125]. Für niedrige Frequenzen der
Grundschwingung, wie sie in Elektrofahrzeugen beim Anfahren auftreten, werden die Tem-
peraturschwankungen nicht mehr durch die thermischen Impedanzen des Chips aufgefangen,
sondern beanspruchen die modulinternen Verbindungen (Bondverbindungen, Rückseitenlö-
tung der Chips, Lötung DCB (engl.: Direct Copper Bond)/ Bodenplatte, Substratlaminie-
rung) [98]. Die Anzahl der Fehler pro Zyklus Nf lässt sich mit Gl. 3.10 analytisch beschreiben
[125]. Hierbei ist Ea die Aktivierungsenergie, δ0, δ1 und δ2 werden zur Parameteranpassung
verwendet.
Nf = δ0 ·∆T δ1j · e
Ea
δ2·Tj,max (3.10)
Für die Auslegung des Antriebswechselrichters von Elektrofahrzeugen ist im Hinblick auf
die Belastung der LHL und damit deren Lebensdauer das Anfahrmoment mit einer geringen
Ausgangsfrequenz (engl.: Zero-Speed) entscheidend [98]. Im Grenzfall fel = 0Hz werden ei-
nige LHL des Wechselrichters dauerhaft belastet während andere LHL nicht belastet werden.
Der für einen LHL verlustreichste und damit der für die Dimensionierung bei Auslegung für
diesen Betriebspunkt zu berücksichtigende Fall ist es, wenn eine Phase des Wechselrichters
die Amplitude des maximalen Stromes als Gleichstrom führt, während die anderen beiden
Phasen mit der Hälfte des maximalen Phasenstromes als Gleichstrom belastet werden. In
diesem Fall ist die Verwendung der Verlustgleichung des Tiefsetzstellers zielführend [98].
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3.2 Zwischenkreiskapazität
Die ZK-Kapazität Cdc wird in Antriebssystemen als Energiespeicher, als Filter von elektro-
magnetischen Störungen, zur Glättung der ZK-Spannung und damit als Schutz für die LHL
sowie ggf. für die Batterie verwendet [126]. Dabei ist die ZK-Kapazität, wie in Kap. 2.3.2
dargestellt, eine der wesentlichen Kostenkomponenten des Wechselrichters. Die Auslegung
der ZK-Kapazität unterscheidet sich dabei für ein System mit und ohne DC/DC-Wandler. In
diesem Abschnitt wird die Auswirkung der Dimensionierung der ZK-Kapazität in Abhän-
gigkeit des Systems untersucht, die Auswirkung der Modulation des Wechselrichters auf die
Dimensionierung [127] wird nicht betrachtet.
Eine Verringerung der ZK-Kapazität reduziert die Kosten des Kondensators, wie in Abb.
3.6a beispielhaft für ZK-Folienkondensatoren der Firma Panasonic gezeigt ist. Zusätzlich ist
das Gewicht und das Volumen, wie in Abb. 3.6b dargestellt, linear zur Kapazität. Die Da-
ten zeigen exemplarisch, dass eine Reduzierung der Kapazität im Zwischenkreis direkt eine
Reduktion der Kosten, des Gewichtes und des Volumens des Gesamtsystems ermöglicht. In
[128] ist empirisch untersucht, dass die Abhängigkeit des Volumens realer Kondensatoren
VC von der Kapazität nach Gl. 3.11 und von der maximalen Sperrspannung nach Gl. 3.12
beschrieben werden kann. Damit ist das Volumen realer Kondensatoren im Vergleich zum
theoretischen Wert jeweils weniger von der Kapazität und von der Sperrspannung abhän-
gig.
VC ∼C0,6...0,8 (3.11) VC ∼U1,1...1,7max (3.12)
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Abb. 3.6: Baureihenanalyse von 500 V-Folienkondensatoren der EZPE-Serie von Panasonic
[129]
(a) Preisanalyse
(b) Volumen- und Gewichtsanalyse
Nach [126] ergeben sich die folgenden Auslegungskriterien für die ZK-Kapazität, die zwi-
schen Batterie und Wechselrichter geschaltet wird, die in keinem Betriebspunkt überschritten
werden dürfen:
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1. Schwankungsbreite des Batteriestromes kleiner als 10% des Batterienennstromes, um
Auswirkung auf die Batterielebensdauer zu vermeiden
2. Spannungswelligkeit im Zwischenkreis kleiner als 10% der Nennzwischenkreisspan-
nung und Verwendung niederinduktiver Kondensatoren zur Reduktion der Schaltüber-
spannungen an den LHL
3. Hot Spot Temperaturen in der Kapazität kleiner 105◦C
Dabei ist das erstgenannte Auslegungskriterium kritisch zu bewerten, da nach Kap. 2.3.1 die
Stromwelligkeit des Batteriestromes nach derzeitigem Forschungsstand keinen Einfluss auf
die Lebensdauer von Li-Ionen-Batterien hat. Dieses Kriterium wird daher bei der Auslegung
nicht berücksichtigt.
Für die ZK-Kapazität kommen Elektrolyt- und Filmkondensatoren in Betracht. Generell sind
Elektrolytkondensatoren pro Kapazität preiswerter, haben jedoch einen höheren ESR-Wert
(engl.: Equivalent Series Resistance) und damit größere Verluste als Folienkondensatoren
[126]. Nach [130] sind für die Auslegung der ZK-Kapazität von maschinenseitigen Wech-
selrichtern bei Vernachlässigung des ersten Kriteriums die folgenden zwei Kriterien zu be-
rücksichtigen:
• maximale Spannungswelligkeit bzw. Leistungsdifferenz in transienten Vorgängen
• Strombelastbarkeit der Kondensatoren
Nach [130] variiert die Strombelastbarkeit von Al-Elektrolytkondensatoren in Abhängigkeit
von Temperatur und Nennkapazität zwischen 3 - 22 mA/µF. Für ein 20 kW Antriebssystem
mit einer minimalen Batteriespannung von 500 V und einem Verschiebungsfaktor cosϕ =
0,9 ergibt sich vereinfacht nach [131] ein maximaler ZK-Stromeffektivwert von 0,625 · I˜N.
Der hieraus resultierende maximale Effektivwert des ZK-Kondensatorstroms von 26,19 A
führt zu einer minimalen ZK-Kapazität bei Verwendung von Al-Elektrolytkondensatoren
von 1190 - 8730 µF. Elektrolyt-Kondensatoren dieser Größenordnung sind groß und schwer,
so dass geforderte Leistungsdichten, wie nach FreedomCar 2020, nicht erreicht werden kön-
nen [126]. Die minimal zu verwendende ZK-Kapazität ist bei Al-Elektrolytkondensatoren
folglich ausschließlich vom Effektivwert des Kondensatorstroms abhängig und kann damit
nicht durch eine Erhöhung der Pulsfrequenz oder eine Verbesserung der Regelung verklei-
nert werden [89].
Für einen maschinenseitigen Wechselrichter kann die Zwischen- bzw. Pufferkapazität deut-
lich kleiner mit Folienkondensatoren ausgelegt werden, so dass diese bei heutigen, zweistufi-
gen spannungsgespeisten Wechselrichtern in Elektrofahrzeugen verwendet werden [2]. Auf-
grund der kleineren notwendigen Kapazität ist ein System mit Folienkondensatoren preis-
werter als ein System mit Elektrolyt-Kondensatoren [126]. Als weitere Vorteile der Folien-
gegenüber Elektrolyt-Kondensatoren sind der ESR-Wert und die damit verbundenen niedri-
geren Verluste und, aufgrund der höheren Kompaktheit, die niedrigeren Induktivitätswerte
zu nennen. Die niedrigeren Induktivitätswerte wirken sich positiv auf die Spannungsspitzen
der LHL im Schaltvorgang aus.
3 Bauelemente 35
Bei der Verwendung von Folienkondensatoren ist die minimal benötigte ZK-Kapazität von
der Leistungsdifferenz in transienten Vorgängen abhängig [89, 130]. Nach [132] berechnet
sich die Änderung der Energie ∆Wdc innerhalb der Zeitperiode T für eine maximal zulässige
Schwankungsbreite der ZK-Spannung ∆Udc nach Gl. 3.13. Hierbei ist Pin die Eingangs- und
Pout die Ausgangsleistung.
∆Wdc ∼=
∫ T
0
(Pin (t)−Pout (t))dt ≈Cdc ·Udc ·∆Udc (3.13)
Die Änderung der Energie ∆Wdc kann nach [132] in Abhängigkeit der maximalen Leistungs-
änderung ∆Pmax nach Gl. 3.14 angenähert werden.
∆Wdc =
∆Pmax ·T
2
(3.14)
Die erforderliche, minimale ZK-Kapazität wird dann nach Gl. 3.15 berechnet [132]. Die
Dimensionierung der ZK-Kapazität ist hier von ∆Pmax, der ZK-Spannung Udc und der be-
trachteten Zeitperiode T abhängig.
Cdc,min =
∆Pmax ·T
2 ·Udc ·∆Udc,max (3.15)
Die maximale Leistungsdifferenz tritt bei Strombegrenzung im Moment des Hochlaufs bzw.
bei einer Drehzahlumkehr der Lastmaschine auf [130]. Beim Elektrofahrzeug ist dies der
Fall, wenn z.B. bei voller Fahrleistung eine Bremsung mit maximaler Bremsleistung durch-
geführt wird. Damit ergibt sich eine maximale Leistungsdifferenz von ∆Pmax = 2 ·Pmax.
Zunächst wird die Auslegung der ZK-Kapazität Cdc für ein System mit direkter Verbindung
zwischen Batterie und Wechselrichter detailliert betrachtet. Die in Gl. 3.13 angenommene
Energie bei einer Umkehr der Antriebsleistung setzt voraus, dass ausschließlich die ZK-
Kapazität die Energie aufnimmt. Wird ein System mit DC/DC-Wandler verwendet, dann ist
diese Betrachtung zielführend, da die Reaktionszeit des DC/DC-Wandlers entscheidend ist.
Bei einem System ohne DC/DC-Wandler nimmt hingegen auch die Batterie sofort Energie
auf, so dass die ZK-Kapazität nicht mit der Energie nach Gl. 3.13 belastet wird. Es wird
das vereinfachte äquivalente Systemmodell (Abb. 3.7) betrachtet, in dem der Wechselrichter
durch eine Stromquelle Iinv, der ZK-Kondensator durch die Kapazität Cdc und seinen ESR-
Wert RC und die Batterie durch eine Spannungsquelle Ubat mit Innenwiderstand Ri und einer
zusätzlichen Induktivität Lbat abgebildet wird. Die batterieseitige Induktivität tritt u.a. durch
die Verbindung der Batterie mit dem Wechselrichter auf, da diese im Elektrofahrzeug i.d.R.
räumlich getrennt sind [126].
In Abb. 3.8 ist der Einfluss der ZK-Kapazität, des induktiven Anteils der Kabel und An-
schlüsse zwischen Batterie und Wechselrichter, des Batterieinnenwiderstandes und des para-
sitären Widerstandes des ZK-Kondensators dargestellt. Zum Zeitpunkt t = 0 tritt beispielhaft
eine Lastumkehr auf, die durch einen Stromwechsel des umrichterseitigen Stromes Iinv von
50 A auf -50 A innerhalb von 0,12 ms abgebildet wird. Es ist zu erkennen, dass in allen
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Abb. 3.7: Vereinfachtes äquivalentes Ersatzschaltbild des Antriebsstranges zur Analyse der
ZK-Kapazität, bestehend aus Batterie, ZK und Wechselrichter
untersuchten Konfigurationen keine hohen Überspannungen am ZK-Kondensator auftreten.
Damit ist im Hinblick auf die Spannungswelligkeit im Zwischenkreis eine Reduktion der
ZK-Kapazität möglich. Zu beachten ist, dass bei dieser Betrachtung die Filterung der vom
Modulationsverfahren abhängigen Oberschwingungsanteile sowie die Auslegungen im Hin-
blick auf die EMV und topologiespezifische Besonderheiten der Wechselrichtertopologien
nicht berücksichtigt wurden.
Für ein System mit DC/DC-Wandler ist T die Verzögerungszeit des DC/DC-Wandlers, so
dass die Auslegung der ZK-Kapazität abhängig von der Ausregelzeit des DC/DC-Wandlers
ist. Die Betrachtung wird für ∆Udc = 5% ·Udc und ∆Udc = 10% ·Udc bei einer Pulsfrequenz
des DC/DC-Wandler von fp = 20kHz durchgeführt. In Tab. 3.3 sind die minimalen Werte
der ZK-Kapazität für die jeweiligen Randbedingungen zusammengefasst. Da die Ausregel-
zeit des DC/DC-Wandlers abhängig von der Pulsfrequenz ist, ist auch die Auslegung der
ZK-Kapazität abhängig von fp. Durch den Einsatz von schaltbaren SiC- oder GaN-basierten
LHL für den DC/DC-Wandler lässt sich die Dimensionierung der ZK-Kapazität reduzieren.
Als weitere Möglichkeit kann die Belastung der ZK-Kondensatoren durch eine Optimierung
der Modulation der schaltenden Wechsel- [133] bzw. Gleichrichter oder durch eine Synchro-
nisation der am ZK angeschlossenen Elemente reduziert werden [28, 134].
Tab. 3.3: Minimale Größe der ZK-Kapazität bei unterschiedlichen Randbedingungen für
einen Antriebsstrang mit DC/DC-Wandler, Pulsperiode Tp = 1fp = 50µs, Udc =
750V, ∆Pmax = 40kW
5%Udc 10%Udc
1 ·Tp 35,56µF 17,78µF
1,5 ·Tp 53,33µF 26,67µF
2 ·Tp 71,11µF 35,55µF
4 ·Tp 142,22µF 71,11µF
10 ·Tp 355,56µF 177,78µF
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Abb. 3.8: Einfluss der Parameter aus Abb. 3.7 auf die ZK-Spannung bei einer Lastumkehr
(a) Cdc variiert mit Lbat = 1500nH, Ri = 0,2Ω, RC = 15mΩ
(b) Lbat variiert mit Ri = 0,2Ω, RC = 15mΩ, Cdc = 100µF
(c) Ri variiert mit Lbat = 1500nH, RC = 15mΩ, Cdc = 100µF
(d) RC variiert mit Lbat = 1500nH, Ri = 0,2Ω, Cdc = 100µF
3.3 Zusammenfassung
In diesem Kapitel wurden LHL auf Si-, SiC- und GaN-Basis vorgestellt. Für die weiteren
Analysen in dieser Arbeit werden Si-basierte LHL verwendet. Es wurde eine Möglichkeit
zur Berechnung der diodenabhängigen IGBT-Einschaltverluste vorgestellt. WBG-LHL sind
vielversprechende Alternativen zu den derzeit verwendeten Si-LHL, werden aber aufgrund
der Schwerpunktsetzung der Arbeit nicht weiter betrachtet. Die Auslegung der ZK-Kapazität
für Elektrofahrzeuge mit Li-Ionen Batterie ohne DC/DC-Wandler wird maßgeblich von den
vorhandenen parasitären Elementen bestimmt, wenn für die Batterie gilt, dass die Welligkeit
des Batteriestromes keine Auswirkung auf ihre Lebensdauer hat.
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4 Antriebswechselrichter für Elektrofahrzeuge
Der Fahrantriebswechselrichter wandelt durch das Schalten von LHL die Batteriegleichspan-
nung in eine pulsförmige Wechselausgangsspannung um. Auf unterschiedlichen Topologien
für den Wechselrichter und deren Funktionsweise wird im Folgenden eingegangen und drei
für den Antriebswechselrichter geeignete Topologien detailliert vorgestellt.
4.1 Klassifizierung und Identifikation möglicher Systeme
Ein wesentliches Kriterium bei der Auswahl von Wechselrichtern für den elektrischen An-
triebsstrang sind das gewünschte ZK-Spannungsniveau und die verfügbaren LHL. Für die
für Elektrofahrzeuge relevanten Spannungsniveaus stehen aktuell (November 2015) LHL der
200/250V-, 600/650V- sowie der 1200V-Sperrspannungsklasse zur Verfügung. Anzumer-
ken ist, dass es am Markt vermehrt LHL mit abweichenden maximalen Sperrspannungen
(z.B. 750V) gibt, so dass die zur Verfügung stehenden LHL immer weniger das zu ver-
wendende ZK-Spannungsniveau bestimmen. Neben Si-basierten LHL versprechen SiC- und
GaN-basierte LHL (vgl. Kap. 3.1.5 und 3.1.6) eine signifikante Erhöhung des Wechselrich-
terwirkungsgrades über den gesamten Arbeitsbereich [135]. Damit ergibt sich für den Wech-
selrichter eine große Vielfalt an Realisierungsmöglichkeiten, die sich im ZK-Spannungsni-
veau, der Schaltungstopologie sowie den LHL unterscheiden. Dabei werden in der Literatur
und der Industrie fast nur spannungsgespeiste Wechselrichter (engl.: Voltage Source Inverter
(VSI)) berücksichtigt [2], so dass im Folgenden diese ausschließlich betrachtet werden.
In heutigen, für den Stadtverkehr ausgelegten Elektrofahrzeugen werden hartschaltende,
zweistufige Wechselrichter (2-Level-VSI) mit LHL auf Si-Basis eingesetzt, bei denen das
Spannungsniveau zwischen 300V− 400V und die Pulsfrequenz bei ca. fp = 10kHz liegt.
Als LHL werden Si-basierte IGBTs und Dioden der 600/650V-Sperrspannungsklasse ver-
wendet. Der Nachteil vom IGBT-basierten 2-Level-VSI ist in dem Systemwirkungsgrad
und dem Teillastwirkungsgrad zu sehen (vgl. Kap. 2.2 und 2.3.3). Durch den Einsatz von
Multilevel-Wechselrichtern können höhere Pulsfrequenzen mit Si-basierten LHL bei gerin-
geren Verlusten realisiert werden [136, 137] und die Eisenverluste der Maschine werden in
dieser Leistungsklasse nahezu unabhängig von der Pulsfrequenz [138]. Der Einfluss von 2-
Level-, 3-Level- und 5-Level-Wechselrichtern auf das Eisen ist von den Autoren in [139]
untersucht. Für die Asynchronmaschine ist in [78] eine Analyse der Verluste in Abhängig-
keit der Pulsfrequenz für 2-Level- bzw. 3-Level-Wechselrichtertopologien dargestellt. Die
theoretische Verlustanalyse wurde dabei durch experimentelle Untersuchungen verifiziert.
Ein Ergebnis der Arbeit ist, dass bei der untersuchten Asynchronmaschine und Verwendung
des 2-Level-VSI die Verluste der Harmonischen ab einer Pulsfrequenz fp > 10kHz von den
Wirbelstromverlusten im Eisen dominiert werden und ab dieser Pulsfrequenz kaum durch
eine weitere Erhöhung der Pulsfrequenz reduziert werden können. Durch den Einsatz einer
3-Level-Wechselrichtertopologie und der damit verbundenen Reduzierung der Ausgangs-
spannungsharmonischen können die Verluste durch die Harmonischen im Vergleich zum
2-Level-VSI bei gleicher Pulsfrequenz reduziert werden. Gleichzeitig wird die Erwärmung
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der Maschine vermindert und damit die Lebensdauer der Isolierung erhöht [140]. Des Wei-
teren verursachen Multilevel-Wechselrichter niedrigere elektromagnetische Störungen und
es können LHL einer kleineren Sperrspannungsklasse im Vergleich zum 2-Level-VSI einge-
setzt werden [141].
In der Literatur werden daher zum 2-Level-VSI alternative Wechselrichtertopologien [142]
vorgeschlagen und untersucht. Die Verwendung eines kaskadierten H-Brücken-Wechselrich-
ters mit galvanisch getrennten Zwischenkreisen als Antriebswechselrichter wird in [143]
vorgestellt. Dabei übernimmt die vorgeschlagene Topologie zusätzlich die Funktion des Bat-
teriemanagements. In [8, 144] wird ein kaskadierter H-Brückenwechselrichter mit einem
gemeinsamen Zwischenkreis vorgeschlagen, wobei sich eine hohe Anzahl an LHL und eine
komplexe Ansteuerung ergibt. Eine weitere Möglichkeit für den Wechselrichter bietet der
Dualwechselrichter [7, 145]. Beim Dualwechselrichter werden zwei 2-Level-Wechselrichter
für die Speisung eines Fahrmotors in offener Schaltung verwendet. Hierdurch können meh-
rere Ausgangsspannungsstufen erreicht werden. Basierend auf der modularen Umrichter-
variante wird in [146] der modulare Hoch-Frequenz-Wechselrichter vorgestellt, der durch
die Verwendung von modularen Submodulen und Niederspannungs-MOSFETs einen guten
Gesamtwirkungsgrad erreicht. Jedoch ist hier die Ansteuerung ebenfalls komplex und der
Forschungsstand dieser Topologie ist gering. In [11] wird der 3-Level-NPC (engl: Neutral
Point Clamped) für den Einsatz als Wechselrichter in Elektrofahrzeugen untersucht und in
[9, 147] dem 2-Level-VSI gegenübergestellt. Alternativ zum 3-Level-NPC und zum 2-Level-
VSI bietet ebenfalls der T-Type-Wechselrichter [136] vielversprechende Eigenschaften.
Neben den angegebenen hartschaltenden Topologien werden weichschaltende Wechselrich-
ter betrachtet und als Alternative vorgeschlagen. In [148] wird eine weichschaltende Wech-
selrichtertopologie mit IGBTs und Superjunction-MOSFETs als parallelgeschaltete Leis-
tungshalbleiter vorgestellt, wodurch der Wirkungsgrad, insbesondere auch im Teillastbe-
reich, gesteigert wird. Nachteilig an dieser Realisierung ist die hohe Komplexität. In [149]
wird ein weichschaltender T-Type-Wechselrichter vorgestellt, der in der durchgeführten Un-
tersuchung einen höheren Wirkungsgrad als der betrachtete hartschaltende 3-Level-NPC hat.
Nach [150] kann für Elektrofahrzeuge durch den Einsatz von weichschaltenden Wechsel-
richtertopologien in Abhängigkeit des Fahrzyklus ein Gesamtwirkungsgradvorteil von 1%
bis 3% erreicht werden. Weichschaltende Wechselrichter werden im Folgenden nicht be-
rücksichtigt.
In dieser Arbeit werden der 3-Level-NPC und der T-Type-Wechselrichter als Alternative zum
2-Level-VSI untersucht. Diese beiden Topologien haben eine geringere Komplexität als an-
dere in der Literatur vorgestellte Topologien und sind aus Sicht der Ansteuerung und der
Modulation als gut erforscht zu bewerten. In Abb. 4.1 sind die unterschiedlichen Kombina-
tionsmöglichkeiten der ausgewählten Wechselrichtertopologien zusammengefasst. Bei den
verwendeten Materialien wird auf das Material der LHL Bezug genommen. Unter dem Punkt
„Mix“ sind Kombinationsmöglichkeiten der einzelnen LHL mit unterschiedlichen Materia-
lien gemeint, z.B. die Verwendung von Si-IGBTs und SiC-Dioden in einem Wechselrichter.
Es ist zu erkennen, dass sich eine große Vielzahl von Parametern ergibt, die hinsichtlich
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der Gesamtperformance bewertet werden müssen. In dieser Arbeit wird ein Vergleich von
Wechselrichtertopologien mit Si-IGBTs und Si-Dioden durchgeführt.
Abb. 4.1: Schaubild der möglichen Wechselrichtertopologien und LHL in Abhängigkeit des
ZK-Spannungslevels
Im Folgenden wird die Funktionsweise des 2-Level-VSI, des 3-Level-NPC und des T-Type-
Wechselrichters dargestellt. Hierzu wird jede Topologie, deren Ansteuerung, die Zusammen-
setzung der Verluste sowie topologiespezifische Besonderheiten vorgestellt.
4.2 Betrachtung des 2-Level-VSI
Der hartschaltende, dreiphasige 2-Level-VSI wird in der Antriebstechnik für die Ansteue-
rung von Drehfeldmaschinen eingesetzt. Die Topologie bildet die Grundlage für weitere
hartschaltende Wechselrichtertopologien. Daher werden die Funktionsweise und mögliche
Modulationsverfahren des 2-Level-VSI dargestellt und es wird abschließend auf die Berech-
nung der Schalt- und Durchlassverluste eingegangen.
4.2.1 Funktionsweise
In Abb. 4.2 ist die Topologie des 2-Level-VSI gezeigt. Der 2-Level-VSI besteht pro Phase aus
zwei IGBTs sowie zwei antiparallelen Dioden. Die oberen IGBTs werden mit Vx1, die obe-
ren antiparallelen Dioden mit Dx1, die unteren IGBTs mit Vx2 und die unteren antiparallelen
Dioden mit Dx2 bezeichnet (x = {a,b,c}). Wenn der obere IGBT einer Phase eingeschal-
tet ist, dann liegt am Phasenausgang x die Spannung +Udc2 (Schaltzustand p) an, wenn der
untere IGBT eingeschaltet ist, liegt die Spannung−Udc2 (Schaltzustand n) an. Die Phasenaus-
gangsspannungen zum Neutralpunkt (NP) werden dabei mit uxNP und die Phasenströme mit
ix bezeichnet. Als weitere Größen sind der Kondensatorzwischenkreisstrom iC, der Strom
zwischen dem Zwischenkreis und dem Wechselrichter iinv und der Strom zwischen dem
Zwischenkreis und der Gleichspannungsquelle idc dargestellt. Es ist sicherzustellen, dass
die beiden IGBTs einer Phase zu keinem Zeitpunkt gleichzeitig leiten. Damit ergeben sich
23 = 8 mögliche Schaltkombinationen, die für die Nachbildung der Ausgangs-Sollspannung
u∗xNP verwendet werden können.
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Abb. 4.2: Topologie des hartschaltenden, spannungsgespeisten 2-Level-VSI
Für den 2-Level-VSI sind sechs Gate-Treiber zur Ansteuerung der IGBTs notwendig. Zur
Kostenreduktion können für die unteren IGBTs aufgrund des gemeinsamen Emitter-Potentials
dieselbe Gate-Spannungsversorgung verwendet werden, wodurch zwei galvanische Span-
nungstrennungen entfallen. Hierzu muss geprüft werden, ob bei einem gemeinsamen Emitter-
Potential die Anforderungen an die Isolation und die EMV eingehalten werden. Ebenfalls
muss ein gemeinsames Emitter-Potential mit kurzen Gate-Strompfaden in allen drei Phasen
zur Reduktion der Gate-Induktivität realisierbar sein.
4.2.2 Modulationsverfahren
Für die Generierung der Ausgangssollspannungen des Wechselrichters u∗xNP wird in der
Antriebstechnik überwiegend die Pulsweiten-Modulation (engl.: Pulse Width Modulation
(PWM)) verwendet, welche im Folgenden ausschließlich betrachtet wird. Die PWM hat eine
konstante Pulsperiode Tp, die antiproportional zur Pulsfrequenz fp (Tp = 1fp ) ist. Durch Va-
riation der Pulsweite werden die Einschaltzeiten der IGBTs entsprechend der Sollspannung
berechnet. Zur Bestimmung der Einschaltzeiten der IGBTs werden bei hohen Pulsfrequen-
zen im Wesentlichen zwei Verfahren eingesetzt: trägerbasierte Modulationsverfahren und
Raumzeiger-Modulation (RZ-Modulation, engl.: Space Vector Modulation). Die beiden Va-
rianten unterscheiden sich in der Darstellung und der Berechnung der Einschaltzeiten, kön-
nen jedoch ineinander überführt werden, so dass in Bezug auf die Ausgangsperformance mit
beiden Varianten dieselben Ergebnisse erreicht werden können. Beide Verfahren sind in der
Literatur ausführlich beschrieben [47], so dass in dieser Arbeit nur das grundlegende Prin-
zip der beiden Verfahren dargestellt wird. Eine wichtige Größe bei Wechselrichtern ist der
Modulationsgrad m, der nach Gl. 4.1 die Amplitude der Soll-Ausgangsspannung Uˆ∗xNP zur
halben ZK-Spannung 12 ·Udc beschreibt. Der maximale Modulationsgrad im linearen Bereich
beträgt mmax = 2√3 ≈ 1,1547.
m =
2 ·Uˆ∗xNP
Udc
(4.1)
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Abb. 4.3: PWM-Verfahren für den 2-Level-VSI
(a) trägerbasierte Sinus-Dreieck-Modulation mit m = 1,0
(b) RZ-Modulation
Bei trägerbasierten Verfahren werden aufgrund der besseren Eigenschaften Dreiecksigna-
le als Trägersignal verwendet. Die Sinus-Dreieck-Modulation hat grundsätzlich im linearen
Bereich einen maximalen Modulationsgrad m = 1,0, der durch die Aufmodulation eines
Gleichtaktsignals mit der dreifachen Grundschwingungsfrequenz auf mmax erhöht werden
kann [47]. In Abb. 4.3a ist die kontinuierliche Sinus-Dreieck-Modulation (engl.: Sinusoidal
PWM (SPWM)) für einen 2-Level-VSI für m = 1,0 dargestellt. Wenn das Trägersignal grö-
ßer als das Sollsignal u∗xNP ist, dann wird in der Phase x der obere IGBT Vx1 eingeschaltet
(Schaltzustand p). Ist das Trägersignal kleiner als u∗xNP, dann wird der untere IGBT Vx2 der
entsprechenden Phase eingeschaltet (Schaltzustand n).
Für die RZ-Modulation werden die Phasenspannungen durch Verwendung der Clarke-Trans-
formation [151] in das ortsfeste αβ -Koordinatensystem transformiert. Die Definition des
Soll-RZ ist in Gl. 4.2 angeben. Der Winkel des Soll-RZ U−→∗ wird mit Θ bezeichnet.
U−→
∗ = u∗α + j ·u∗β = Uˆ∗ · e− jΘ (4.2)
Das RZ-Hexagon mit den sieben Basis-RZ in αβ -Koordinaten ist in Abb. 4.3b dargestellt.
Der Soll-RZ U−→∗ wird bei optimalen Modulationsverfahren zur Reduktion des Oberschwing-
ungsanteils durch die drei nächstliegenden Basis-RZ nachgebildet (engl.: Nearest Three Vec-
tors (NTV)), wobei der Null-RZ immer nächstliegender Basis-RZ ist. Daher wird bei sym-
metrischen Schaltreihenfolgen der Null-RZ als Start- und End-RZ verwendet, so dass keine
zusätzlichen Schalthandlungen für einen Wechsel des Start-RZ notwendig sind. Die Ein-
schaltzeit des Null-RZ wird gleichmäßig auf die beiden redundanten Schaltzustände (ppp)
und (nnn) aufgeteilt. Zur Minimierung der Harmonischen werden symmetrische Schaltrei-
henfolgen verwendet [47]. Neben kontinuierlichen Modulationsverfahren gibt es diskontinu-
ierliche Modulationsverfahren, welche Vorteile hinsichtlich der Schaltverluste bei gleicher
effektiver Schaltfrequenz der LHL haben [47, 152].
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Die Referenzspannung U−→∗ wird im ersten Sektor nach Gl. 4.3 durch Aufteilung der Ein-
schaltzeiten der drei nächstliegenden Basis-RZ nachgebildet. Die auf die Tp normierten Ein-
schaltzeiten der jeweiligen Basis-RZ werden mit d0−d7 bezeichnet.
U−→
∗ = d0 ·U−→0,7+d1 ·U−→1+d2 ·U−→2 (4.3)
4.2.3 Durchlassverluste
Die zeitlichen Durchlassverluste einer Diode und eines IGBT sind in Gl. 3.1 und Gl. 3.4 der
Kap. 3.1.1 bzw. 3.1.2 angegeben. Die auf eine Grundschwingungsperiode bezogenen Durch-
lassverluste des IGBT können bei SPWM und sinusförmigem Ausgangsstrom nach Gl. 4.4
und für die Diode nach Gl. 4.5 berechnet werden [153]. Hierbei muss die Ausgangsfrequenz
fel groß genug sein, um die thermische Abhängigkeit der Durchlassverluste vernachlässigen
zu können [98].
Pcon,V,SPWM =
UCE,0 · Iˆx
2
(
1
pi
+
m
4
· cos(ϕ)
)
+ rCE · Iˆ2x ·
(
1
8
+
m
3 ·pi · cos(ϕ)
)
(4.4)
Pcon,D,SPWM =
UF,0 · Iˆx
2
(
1
pi
− m
4
· cos(ϕ)
)
+ rF · Iˆ2x ·
(
1
8
− m
3 ·pi · cos(ϕ)
)
(4.5)
Wie für die SPWM können die Durchlassverluste für die Sinus-Dreieck-Modulation mit drit-
ter Oberschwingung (SPWM+THI (engl.: Third Harmonic Injection)) über eine Pulsperiode
bestimmt werden. Diese sind in Gl. 4.6 für einen IGBT und in Gl. 4.7 für eine Diode jeweils
in Abhängigkeit der Durchlassverluste der SPWM angegeben. Die Amplitude des aufmodu-
lierten Gleichtaktsignals wird mit m3 bezeichnet.
Pcon,V,SPWM+THI = Pcon,V,SPWM− rCE · Iˆ2x ·
( m3
15 ·pi · cos(3ϕ)
)
(4.6)
Pcon,D,SPWM+THI = Pcon,D,SPWM+ rF · Iˆ2x ·
( m3
15 ·pi · cos(3ϕ)
)
(4.7)
Es ist zu erkennen, dass sich die Aufteilung der Durchlassverluste nur im zweiten Term un-
terscheidet, so dass die Unterschiede in den Durchlassverlusten nicht von UCE,0 bzw. UF,0
abhängig sind. Da im Allgemeinen bei gleicher Zielauslegung der Diode und des IGBT
rCE > rF gilt, werden durch Verwendung der Sinus-Dreieck-Modulation mit dritter Ober-
schwingung geringere Gesamtdurchlassverluste erreicht. Dieser Effekt ist jedoch gering, so
dass für kontinuierliche Modulationsverfahren die Durchlassverluste als unabhängig vom
verwendeten Modulationsverfahren betrachtet werden können [153].
4.2.4 Schaltverluste
Die Schaltverluste eines IGBT Psw,V in einem 2-Level-VSI berechnen sich für kontinuier-
liche Modulationsverfahren nach Gl. 4.8 [98], wobei davon ausgegangen wird, dass die
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Schaltverluste Psw,V während einer Sinushalbwelle identisch zu den Schaltverlusten eines
Dauergleichstroms mit dem Mittelwert des Stromes der Sinushalbwelle sind.
Psw,V = fp · (Eon+Eoff) · 1pi ·
Iˆx
IV,ref
· Udc
UV,ref
(4.8)
Die Schaltverluste der Diode Psw,D werden für den 2-Level-VSI näherungsweise nach Gl. 4.9
bestimmt [98], wobei die Einschaltverluste der Diode vernachlässigt werden.
Psw,D = fp ·Erec ·
(
1
pi
· Iˆx
IF,ref
)0,6
·
(
Udc
UV,ref
)0,6
(4.9)
Die Schaltfrequenz fsw entspricht bei kontinuierlichen Modulationsverfahren der Pulsfre-
quenz fp. Bei diskontinuierlichen Modulationsverfahren finden in bestimmten Zeitinterval-
len keine Schalthandlungen statt, so dass sich für die einfachste Näherung in diesem Fall
eine um ein Drittel geringere Schaltfrequenz fsw ergibt. Für eine genauere analytische Be-
rechnung der Schaltverluste bei diskontinuierlicher Modulation muss die Positionierung der
Zeitintervalle ohne Schaltvorgänge betrachtet werden [153].
4.2.5 Arbeitspunkt Zero-Speed
Der Arbeitspunkt Zero-Speed wurde in Kap. 3.1.7 als kritisch für die Lebensdauer iden-
tifiziert. In [154] wird eine diskontinuierliche Modulationsstrategie zur Verlustreduktion in
diesem Arbeitspunkt vorgeschlagen. Für die folgende Analyse wird eine kontinuierliche Mo-
dulationsstrategie verwendet. Es wird die Phase a als die am meisten belastete Phase unter-
sucht, für die anderen beiden Phasen b und c sind die Ergebnisse analog und die LHL sind
folglich identisch auszulegen. Es wird in der Phase a als positiver Gleichstrom die maxi-
male Stromamplitude angenommen, so dass I¯a = Iˆmax gilt. Unter der theoretischen Annah-
me einer Grundschwingungsfrequenz fel = 0Hz bei sinusförmigen Strömen folgt hieraus
I¯b = I¯c = −12 · I¯a. Damit treten in den Phasen b und c die Verluste aufgrund des negativen
Phasenstromes an Vb2, Vc2, Db1 und Dc1 auf.
In diesem Betriebspunkt ist bei Verwendung der nächstliegenden Basis-RZ hauptsächlich
der Null-RZ eingeschaltet. Wird als Null-RZ ppp geschaltet, dann leitet in der Phase a Va1
den Strom, wird hingegen nnn als Null-RZ verwendet, dann führt Da2 den Strom. Die Durch-
lassverluste von Va1 werden für einen Gleichstrom nach Gl. 4.10 und von Da2 nach Gl. 4.11
berechnet. Die normierte Einschaltzeit dppp beschreibt die prozentuale Aufteilung der Ein-
schaltzeit des Null-RZ: In der Einschaltzeit dppp ·Tp wird der Null-RZ ppp geschaltet, in der
Einschaltzeit
(
1−dppp
) ·Tp der Null-RZ nnn.
Pcon,Va1 = dppp ·
(
UCE,0 · I¯a+ rCE · I¯2a
)
(4.10)
Pcon,Da2 =
(
1−dppp
) · (UF,0 · I¯a+ rF · I¯2a ) (4.11)
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Die Durchlassverluste der IGBTs in Phase b und c werden in diesem Betriebspunkt nach Gl.
4.12 und die der Dioden nach Gl. 4.13 bestimmt.
Pcon,Vb2,Vc2 =
1−dppp
2
·
(
UCE,0 · I¯a+ 12 · rCE · I¯
2
a
)
(4.12)
Pcon,Db1,Dc1 =
dppp
2
·
(
UF,0 · I¯a+ 12 · rF · I¯
2
a
)
(4.13)
Die Schaltverluste der LHL werden durch Multiplikation der Schaltfrequenz mit den Verlust-
energien (Gln. 3.5 und 3.6 für Va1 und Gl. 3.3 für Da2) berechnet.
4.3 Betrachtung des 3-Level-NPC
Der NPC wurde erstmals im Jahr 1981 in [155] vorgestellt und kann damit aufgrund der in-
zwischen hohen industriellen Verbreitung insbesondere für Anwendung mit hohen Spannun-
gen als bekannte Topologie eingestuft werden. Für die Anwendung als Fahrwechselrichter
wird ausschließlich der 3-Level-NPC berücksichtigt.
In Abhängigkeit des ZK-Spannungsniveaus können für den 3-Level-NPC unterschiedliche
LHL eingesetzt werden. Der 3-Level-NPC kann in Fahrzeugen mit einer höheren ZK-Span-
nung (> 600V) und gleichzeitiger Verwendung der derzeit in der Elektromobilität verwende-
ten IGBTs der 600/650V-Sperrspannungsklasse und entsprechend kleineren Strömen ein-
gesetzt werden. Eine weitere Möglichkeit für den Einsatz des 3-Level-NPC besteht in der
Verwendung von MOSFETs mit Sperrspannungen < 300V, so dass die heute verwende-
ten ZK-Spannungen in Elektrofahrzeugen weiter genutzt werden können. Der Einsatz von
MOSFETs in Antriebswechselrichtern wurde bereits im Jahr 2004 in [156] vorgestellt. Mit
MOSFETs ist eine Optimierung des Antriebswechselrichters im Teillastbereich möglich,
da diese im Gegensatz zu IGBTs keine Schleusenspannung aufweisen und im Gegensatz
zu Superjunction-MOSFETs das Reverse-Recovery-Verhalten der internen Body-Diode auf-
grund der geringeren Sperrspannung die Schaltverluste weniger stark beeinflusst (vgl. Kap.
3.1.3). Als weitere Option ist hier in der Zukunft der Einsatz von GaN-basierten LHL denk-
bar (vgl. Kap. 3.1.6).
Im Folgenden wird die Funktionsweise des 3-Level-NPC mit Si-IGBTs und Si-Dioden so-
wie die Bestimmung der Durchlass- und Schaltverluste vorgestellt und die kritischen Ar-
beitspunkte dargestellt. Auf die Modulation von 3-Level-Wechselrichtern wird in Kap. 5
eingegangen.
4.3.1 Funktionsweise
Die Topologie des 3-Level-NPC ist in Abb. 4.4 dargestellt. Vx1 und Vx4 werden als äußere
IGBTs bezeichnet und können jeweils nur eingeschaltet werden, wenn ausschließlich der
zugehörige innere IGBT Vx2 bzw. Vx3 eingeschaltet ist. Die Dioden Dx1 und Dx4 sind die
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antiparallelen Dioden der äußeren IGBTs, Dx2 und Dx3 die der inneren. Zur besseren Über-
sicht sind die antiparallelen Dioden in Abb. 4.4 nicht gekennzeichnet. Als Clamping-Dioden
werden die Dioden Dx5 und Dx6 bezeichnet. Der 3-Level NPC hat folglich im Vergleich zum
2-Level-VSI die doppelte Anzahl an IGBTs und die dreifache Anzahl an Dioden. Der NP-
Strom wird mit iNP, die obere ZK-Spannung mit uC1 und die untere ZK-Spannung mit uC2
bezeichnet. Die Kapazitäten C1 und C2 sind gleich groß. Aufgrund der Reihenschaltung der
beiden Kapazitäten gilt dann für die ZK-Kapazität Cdc = 12 ·C1 = 12 ·C2.
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Abb. 4.4: Topologie des spannungsgespeisten 3-Level-NPC (Antiparallele Dioden Dx1 - Dx4
nicht bezeichnet)
Im Vergleich zum 2-Level-VSI können beim 3-Level-NPC drei Ausgangsspannungsstufen
zwischen dem Phasenausgang und dem Neutralpunkt erzeugt werden. Hierdurch kann die
Sinusreferenzspannung durch den Wechselrichter bei sonst gleichen Bedingungen genau-
er im Vergleich zum 2-Level-VSI nachgebildet werden. An den Phasenausgängen können
wie beim 2-Level-VSI die beiden Spannungsniveaus +Udc2 (p) und −Udc2 (n) erzeugt werden.
Zusätzlich ist es möglich, das Spannungsniveau 0 V (0) zu erzeugen. In Tab. 4.1 sind die
Steuersignale zur Erzeugung der genannten Spannungsniveaus zusammengefasst. Hierbei
werden für den Schaltzustand 0 die beiden inneren IGBTs Vx2 und Vx3 angesteuert, so dass
unabhängig vom Stromfluss das Spannungspotential 0 V zur Verfügung steht und der Wech-
sel des Vorzeichens des Phasenstromes für die Ansteuerung nicht benötigt wird. Ein direkter
Wechsel zwischen den Schaltzuständen p und n ist nicht zulässig, da im Schaltvorgang keine
symmetrische Aufteilung der ZK-Spannung über den LHL sichergestellt ist.
Tab. 4.1: Schaltsignale zur Erzeugung der Ausgangsspannungsniveaus für den 3-Level-NPC
Schaltzustand uxNP Vx1 Vx2 Vx3 Vx4
p +Udc2 1 1 0 0
0 0 0 1 1 0
n −Udc2 0 0 1 1
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Bei Verwendung von bipolaren LHL wie IGBTs erhöhen sich aufgrund der seriellen An-
ordnung die Durchlassverluste, da diese nicht linear mit der Sperrspannung der LHL ska-
liert sind [157]. Aufgrund der Halbierung der zu schaltenden Spannung und der Möglich-
keit des Einsatzes von IGBTs einer kleineren Sperrspannungsklasse sind die Schaltverlus-
te der IGBTs geringer, so dass in Abhängigkeit des Betriebspunktes ab einer Break-Even-
Schaltfrequenz der 3-Level-NPC geringere Gesamtverluste als der 2-Level-VSI hat [157].
Wie beim 2-Level-VSI können die unteren, äußeren IGBTs Vx4 mit der gleichen isolier-
ten Treiberspannungsversorgung betrieben werden (vgl. Kap. 4.2.1). Die Treiber der inne-
ren IGBTs benötigen jeweils eine eigene, isolierte Spannungsversorgung, so dass für den
3-Level-NPC im Vergleich zum 2-Level-VSI sechs zusätzliche, galvanisch getrennte Span-
nungsversorgungen benötigt werden. Als Alternative wird in [158] eine Bootstrap-Schaltung
zur Kostenreduktion für den 3-Level-NPC vorgestellt, die auch bei niedrigen Drehzahlen an-
gewendet werden kann.
In Abb. 4.5 sind die Kommutierungspfade des 3-Level-NPC dargestellt. Die auftretenden
Schalt- und Durchlassverluste für die in Abb. 4.5 gezeigten Kommutierungsvorgänge sind in
Tab. 4.2 zusammengefasst. In den Schaltvorgängen ist im 3-Level-NPC also nicht die antipa-
rallele Diode des jeweiligen IGBTs für die Verlustanalyse und die Berechnung der Reverse-
Recovery-Verluste am IGBT zu betrachten, sondern für die äußeren IGBTs die Clamping-
Dioden und für die inneren IGBTs die äußeren antiparallelen Dioden.
Tab. 4.2: Auftretende Schalt- und Durchlassverluste bei einem 3-Level-NPC
Schaltzustand p ix>0↔ 0 n ix>0↔ 0 p ix<0↔ 0 n ix<0↔ 0
Verluste Pcon Psw Pcon Psw Pcon Psw Pcon Psw
Vx1 x x
Vx2 x x x
Vx3 x x x
Vx4 x x
Dx1 x x
Dx2 x
Dx3 x
Dx4 x x
Dx5 x x x
Dx6 x x x
Als Modulationsverfahren können wie beim 2-Level-VSI (vgl. Kap. 4.2.2) trägerbasier-
te Modulationsverfahren oder RZ-Modulationsverfahren eingesetzt werden, die ineinander
überführbar sind [159, 160]. Für trägerbasierte Modulationsverfahren werden zwei Träger-
signale benötigt [47], die Realisierung der RZ-Modulation wird in Kap. 5 dargestellt. Für
den 3-Level-NPC gilt wie für den 2-Level-VSI, dass sich die Verluste bei kontinuierlichen
Modulationsverfahren nur geringfügig voneinander unterscheiden [159], so dass für die fol-
gende Verlustanalyse die levelverschobene 3-Level-SPWM [47] verwendet wird. Die für
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Abb. 4.5: Relevante Strompfade für die Kommutierungsvorgänge beim 3-Level-NPC
(a) ix > 0, Wechsel zwischen p↔0
(b) ix > 0, Wechsel zwischen n↔0
(c) ix < 0, Wechsel zwischen p↔0
(d) ix < 0, Wechsel zwischen n↔0
einen LHL kritischen Arbeitspunkte sind in Kap. 5.3 vergleichend für den 3-Level-NPC und
den T-Type-Wechselrichter angegeben.
4.3.2 Durchlassverluste
Die Berechnung der Durchlassverluste Pcon in Abhängigkeit des Modulationsgrades m und
cosϕ erfolgt für den 3-Level-NPC in Analogie zum 2-Level-VSI (Kap. 4.2.3) und ist für kon-
tinuierliche Modulationsverfahren in [161] dargestellt. In Gl. 4.14 sind die Durchlassverluste
des äußeren IGBT Vx1 und in Gl. 4.15 die des inneren IGBT Vx2 angegeben. Die Berechnung
der Durchlassverluste der inneren und äußeren antiparallelen Dioden ist identisch und er-
folgt nach Gl. 4.16. Für die Clamping-Dioden werden die Durchlassverluste nach Gl. 4.17
bestimmt. Aufgrund der Symmetrie ist die Berechnung der Durchlassverluste für die unteren
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LHL analog zur Berechnung der hier dargestellten oberen LHL.
Pcon,Vx1 =m ·
(
UCE,0 · Iˆx
4 ·pi ((pi−ϕ) · cos(ϕ)+ sin(ϕ))+
rCE · Iˆ2x
6 ·pi (1+ cos(ϕ))
2
)
(4.14)
Pcon,Vx2 =m ·
(
UCE,0 · Iˆx
4 ·pi (ϕ · cos(ϕ)− sin(ϕ))−
rCE · Iˆ2x
6 ·pi (1− cos(ϕ))
2
)
+
(
UCE,0 · Iˆx
pi
+
rCE · Iˆ2x
4
) (4.15)
Pcon,Dx1,Dx2 =m ·
(
UF,0 · Iˆx
4 ·pi (−ϕ · cos(ϕ)+ sin(ϕ))+
rF · Iˆ2x
6 ·pi (1− cos(ϕ))
2
)
(4.16)
Pcon,Dx5 =m ·
(
UF,0 · Iˆx
4 ·pi ((2ϕ−pi) · cos(ϕ)− sin(2ϕ))−
rF · Iˆ2x
3 ·pi
(
1+ cos2 (ϕ)
))
+
(
UF,0 · Iˆx
pi
+
rF · Iˆ2x
4
) (4.17)
4.3.3 Schaltverluste
Die Schaltverluste der LHL des 3-Level-NPC sind im Gegensatz zu denen der LHL des 2-
Level-VSI (vgl. Kap. 4.2.4) abhängig von der Phasenverschiebung ϕ . Wie beim 2-Level-VSI
hat die Pulsfrequenz und das Modulationsverfahren Einfluss auf die Schaltverluste. Unter der
Annahme der SPWM können die Schaltverluste in Anlehnung an [161] für den 3-Level-NPC
für die oberen LHL mithilfe der Gln. 4.18 bis 4.22 bestimmt werden. Die Berechnung der
Schaltverluste der unteren LHL ist analog durchzuführen.
Psw,Vx1 = fp · (Eon+Eoff) ·
1
2pi
· Iˆx
IV,ref
· Udc
2 ·UV,ref · (1+ cosϕ) (4.18)
Psw,Vx2 = fp · (Eon+Eoff) ·
1
2pi
· Iˆx
IV,ref
· Udc
2 ·UV,ref · (1− cosϕ) (4.19)
Psw,Dx1 = fp ·Erec ·
(
1− cosϕ
2pi
· Iˆx
IF,ref
)0,6
·
(
Udc
2 ·UD,ref
)0,6
(4.20)
Psw,Dx2 = 0 (4.21)
Psw,Dx5 = fp ·Erec ·
(
1+ cosϕ
2
· Iˆx
pi · IF,ref
)0,6
·
(
Udc
2 ·UD,ref
)0,6
(4.22)
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4.4 Betrachtung des T-Type-Wechselrichter
Das Konzept und die Grundlagen des T-Type-Wechselrichters sind grundsätzlich analog zum
3-Level-NPC [78, 162] (vgl. Kap. 4.3). In den folgenden Unterabschnitten wird die Funk-
tionsweise des T-Type-Wechselrichters vorgestellt und die Berechnung der Durchlass- und
Schaltverluste bei Verwendung von Si-IGBTs und Si-Dioden angegeben.
4.4.1 Funktionsweise
Das Schaltbild des T-Type-Wechselrichters ist in Abb. 4.6 dargestellt. Die antiparallelen Di-
oden der IGBTs sind in Abb. 4.6 zur besseren Übersicht nicht bezeichnet. Im Gegensatz zum
3-Level-NPC werden keine Clamping-Dioden benötigt, so dass sich die Anzahl der Dioden
im Vergleich zum 3-Level-NPC von 18 auf 12 reduziert.
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Abb. 4.6: Topologie des dreistufigen, spannungsgespeisten T-Type-Wechselrichters (Anti-
parallele Dioden Dx1 - Dx4 nicht bezeichnet)
Die Funktionsweise des T-Type-Wechselrichters wird ausgehend vom 2-Level-VSI beschrie-
ben. Wie beim 2-Level-VSI müssen die äußeren IGBTs Vx1 und Vx4 die volle ZK-Spannung
sperren können. Der Phasenausgang ist, im Gegensatz zum 2-Level-VSI, über die inneren
IGBTs Vx2 und Vx3 mit dem Neutralpunkt verbunden. Auf diese Weise kann, wie beim 3-
Level-NPC, am Phasenausgang die Spannung uxNP = 0V erzeugt werden. Die antiparallelen
äußeren Dioden der Phase x werden mit Dx1 und Dx4, die antiparallelen inneren Dioden mit
Dx2 und Dx3 bezeichnet. Die inneren LHL müssen im Gegensatz zu den äußeren LHL nur
die halbe ZK-Spannung sperren und es können damit LHL einer kleineren Sperrspannungs-
klasse verwendet werden [78]. Im Gegensatz zum 3-Level-NPC ist in den Schaltzuständen
p und n keine Serienschaltung von LHL vorhanden, so dass in diesen Schaltzuständen nur
an einem LHL Durchlassverluste auftreten. Die Schaltverluste der äußeren LHL sind im
Vergleich zum 2-Level-VSI geringer, da im Schaltvorgang als Sperrspannung nur die halbe
ZK-Spannung anliegt. Im Gegensatz zum 3-Level-NPC ist es beim T-Type-Wechselrichter
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prinzipiell möglich, wie beim 2-Level-VSI direkt zwischen den Spannungsniveaus p und
n zu schalten [136]. Hiervon abgesehen ist die Ansteuerung und Modulation des T-Type-
Wechselrichters identisch zum 3-Level-NPC. Wenn die inneren IGBTs nicht angesteuert
werden, dann kann der T-Type-Wechselrichter (z.B. in einem Fehlerfall) als 2-Level-VSI
weiter betrieben werden.
Analog zum 3-Level-NPC verdoppelt sich die Anzahl der IGBTs im Vergleich zum 2-Level-
VSI. Damit werden 12 galvanisch getrennte Gate-Treibereinheiten benötigt. Im Gegensatz
zum 3-Level-NPC können die Bezugspotentiale der Gate-Spannungsversorgungen derart zu-
sammengefasst werden, dass galvanisch getrennte Spannungsversorgungen, z.B. DC/DC-
Wandler, eingespart werden können [78]. Die beiden Möglichkeiten sind in der Abb. 4.7
dargestellt. Bei der in Abb. 4.7a gezeigten Variante haben die beiden IGBTs Vx2 und Vx3 das-
selbe Emitter-Potential; es werden, wenn dies in der Anwendung zulässig ist, im Vergleich
zum 2-Level-VSI nur drei zusätzliche, galvanisch getrennte Gate-Versorgungsspannung be-
nötigt. Bei der in Abb. 4.7b gezeigten Anordnung ist im Vergleich zum 2-Level-VSI nur eine
zusätzliche, galvanisch getrennte Gateversorgungsspannungen notwendig, die beiden inne-
ren IGBTs haben dasselbe Collector-Potential. In diesem Fall haben Vx1 und Vx2 das gleiche
Emitter-Bezugspotential sowie phasenübergreifend die LHL Vx3. Es werden in beiden Kon-
figurationsmöglichkeiten weiterhin im Vergleich zum 2-Level-VSI sechs zusätzliche, galva-
nisch getrennte Treiber-ICs benötigt. Eine weitere Optimierungsmöglichkeit besteht darin,
rückwärtssperrfähige IGBTs (vgl. Kap. 3.1.4) anstelle der inneren LHL zu verwenden [163].
In diesem Fall reduziert sich die Anzahl der Dioden im T-Type-Wechselrichter um sechs und
ist damit identisch zum 2-Level-VSI.
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Abb. 4.7: Möglichkeiten für das Bezugspotential der IGBTs beim T-Type-Wechselrichter
zwischen Phasenausgang und NP nach [78]
(a) gemeinsames Emitter-Potential der inneren IGBTs
(b) gemeinsames Collector-Potential der inneren IGBTs
In Abb. 4.8 sind die Stromkommutierungspfade dargestellt. Im Vergleich zur Ansteuerung
des 3-Level-NPC ist ebenfalls der Wechsel zwischen p und n bei positivem und negativem
Stromfluss gezeigt. In Tab. 4.3 sind die auftretenden Verluste in Analogie zum 3-Level-NPC
(Tab. 4.2) zusammengefasst. Im Fall des Wechsel p↔ n wird zuerst der eingeschaltete inne-
re IGBT verlustlos und danach der eingeschaltete äußere IGBT abgeschaltet. Im Anschluss
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Abb. 4.8: Strompfade für die Kommutierungsvorgänge des T-Type-Wechselrichters
(a) ix > 0, Wechsel zwischen p↔ 0
(b) ix < 0, Wechsel zwischen p↔ 0
(c) ix > 0, Wechsel zwischen 0↔ n
(d) ix < 0, Wechsel zwischen 0↔ n
(e) ix > 0, Wechsel zwischen p↔ n
(f) ix < 0, Wechsel zwischen p↔ n
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Tab. 4.3: Auftretende Schalt- und Durchlassverluste bei einem T-Type-Wechselrichter
Schaltzustand p ix>0↔ 0 n ix>0↔ 0 p ix<0↔ 0 n ix<0↔ 0 p ix>0↔ n p ix<0↔ n
Verluste Pcon Psw Pcon Psw Pcon Psw Pcon Psw Pcon Psw Pcon Psw
Vx1 x x x x
Vx2 x x x
Vx3 x x x
Vx4 x x x x
Dx1 x x x x
Dx2 x x x
Dx3 x x x
Dx4 x x x x
wird zuerst der äußere IGBT und danach der innere IGBT eingeschaltet. Zu beachten ist,
dass bei Verwendung des direkten Wechsels zwischen p und n die IGBTs Vx1 und Vx2 in der
gleichen Pulsperiode nahezu zeitgleich geschaltet werden. Wird die gemeinsame Emitter-
Konfiguration nach Abb. 4.7 verwendet, so muss gegebenenfalls die Leistung der isolierten
Spannungsversorgung erhöht werden [78]. Um den Vorteil des direkten Schaltens zwischen
p↔ n zu bewerten, werden die Schaltverluste analysiert. Es erhöhen sich die Ein- und Aus-
schaltverluste des äußeren IGBT, da zum einen die Spannung Udc geschaltet wird und zum
anderen anstelle der inneren Diode die äußere Diode die kommutierende Diode ist. Diese
ist aus einer größeren Sperrspannungsklasse und hat damit eine größere Reverse-Recovery-
Ladung, was die Ausschaltverluste der Diode und ebenfalls die Einschaltverluste des IGBT
erhöht (vgl. Kap. 3.1.2). Des Weiteren treten zusätzliche Schaltverluste an den inneren Di-
oden auf, da ein Reverse-Recovery-Strom durch die Dioden Dx2 und Dx3 aufgrund der Ände-
rung der anliegenden Sperrspannung von +Udc2 auf −Udc2 fließt [78]. Aus diesem Grund wird
im Folgenden dieser Schaltvorgang wie beim 3-Level-NPC ebenfalls ausgeschlossen.
4.4.2 Durchlassverluste
In den Gln. 4.23 - 4.26 sind die Durchlassverluste für den T-Type-Wechselrichter angegeben.
Wie beim 3-Level-NPC wird die SPWM als Modulationsverfahren verwendet. Die Berech-
nung der Durchlassverluste ist für Vx1, Vx2, Dx1 und Dx2 angegeben, die Durchlassverluste
der unteren LHL berechnen sich aufgrund der Symmetrie analog. Bei Verwendung dersel-
ben Modulation entspricht die Berechnung der Durchlassverluste von Vx1 (Gl. 4.23) bzw.
Dx1 (Gl. 4.25) des T-Type-Wechselrichters der Berechnung der Durchlassverluste von Vx1
bzw. Dx1 des 3-Level-NPC. Die Berechnung der Durchlassverluste des inneren IGBT Vx2
(Gl. 4.24) und der inneren Diode Dx2 (Gl. 4.26) ist identisch zur Berechnung der Durchlass-
verluste der Clamping-Diode des 3-Level-NPC.
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Pcon,Vx1 =m ·
(
UCE,0 · Iˆx
4 ·pi ((pi−ϕ) · cos(ϕ)+ sin(ϕ))+
rCE · Iˆ2x
6 ·pi (1+ cos(ϕ))
2
)
(4.23)
Pcon,Vx2 =m ·
(
UCE,0 · Iˆx
4 ·pi ((2ϕ−pi) · cos(ϕ)− sin(2ϕ))−
rCE · Iˆ2x
3 ·pi
(
1+ cos2 (ϕ)
))
+
(
UCE,0 · Iˆx
pi
+
rCE · Iˆ2x
4
) (4.24)
Pcon,Dx1 =m ·
(
UF,0 · Iˆx
4 ·pi ((−ϕ) · cos(ϕ)+ sin(φ))+
rF · Iˆ2x
6 ·pi (1− cos(ϕ))
2
)
(4.25)
Pcon,Dx2 =m ·
(
UF,0 · Iˆx
4 ·pi ((2ϕ−pi) · cos(ϕ)− sin(2ϕ))−
rF · Iˆ2x
3 ·pi
(
1+ cos2 (ϕ)
))
+
(
UF,0 · Iˆx
pi
+
rF · Iˆ2x
4
) (4.26)
4.4.3 Schaltverluste
Die Schaltverluste des T-Type-Wechselrichters werden in Analogie zum 3-Level-NPC be-
rechnet. Die Berechnung bei SPWM ist für die oberen LHL in den Gln. 4.27 - 4.30 angege-
ben, die Berechnung der Schaltverluste der unteren LHL ist analog. Wie beim 3-Level-NPC
sind die Schaltverluste abhängig von der Phasenverschiebung ϕ .
Psw,Vx1 = fp · (Eon+Eoff) ·
1
2pi
· Iˆx
IV,ref
· Udc
2 ·UV,ref · (1+ cosϕ) (4.27)
Psw,Vx2 = fp · (Eon+Eoff) ·
1
2pi
· Iˆx
IV,ref
· Udc
2 ·UV,ref · (1− cosϕ) (4.28)
Psw,Dx1 = fp ·Erec ·
(
1− cosϕ
2pi
· Iˆx·IF,ref
)0,6
·
(
Udc
2 ·UD,ref
)0,6
(4.29)
Psw,Dx2 = fp ·Erec ·
(
1+ cosϕ
2pi
· Iˆx
IF,ref
)0,6
·
(
Udc
2 ·UD,ref
)0,6
(4.30)
4.5 Zusammenfassung
In diesem Kapitel sind drei Wechselrichtertopologien mit Si-basierten LHL für den Fahr-
wechselrichter ausgewählt und ausführlich vorgestellt worden. Hinsichtlich der Komplexität
und des Aufwandes für die Ansteuerung ist der 2-Level-VSI den beiden 3-Level-Wechsel-
richtertopologien überlegen. Der T-Type-Wechselrichter benötigt bei sonst gleicher Aus-
gangsperformance im Vergleich zum 3-Level-NPC sieben isolierte Gate-Spannungsversor-
gungen weniger und kann bei einem Fehler der inneren LHL als 2-Level-VSI weiter betrie-
ben werden.
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5 Modulation für 3-Level-Wechselrichter
Für den 3-Level-NPC und den T-Type-Wechselrichter können, wie in Kap. 4.3 und Kap.
4.4 angegeben, als Verfahren mit fester Pulsfrequenz trägerbasierte Modulation oder RZ-
Modulation verwendet werden. Die Erzeugung einer PWM für dreiphasige Wechselrichter
ist in der Literatur ausführlich diskutiert und bearbeitet. Regular-Sampling-Varianten kön-
nen im Gegensatz zur Natural-Sampling-Variante auf Mikrocontroller implementiert werden
[47]. Dabei ist die asymmetrische Variante der symmetrischen aufgrund des Doppelupdates
in Bezug auf den THD-Wert (engl.: Total Harmonic Distortion) überlegen [47, 159]. Auf-
grund der hohen Pulsfrequenz und der verfügbaren Rechenleistung der Steuereinheit wird
im Rahmen dieser Arbeit die symmetrische Variante angewandt.
Neben kontinuierlichen Modulationsverfahren können für den NPC auch diskontinuierliche
Verfahren verwendet werden, die die effektive Schaltfrequenz der LHL bei gleicher Pulsfre-
quenz um ein Drittel reduzieren. In Abhängigkeit des Modulationsgrads m haben die diskon-
tinuierlichen Verfahren bei einer gleichen effektiven Schaltfrequenz der LHL eine bessere
Ausgangsperformance als kontinuierliche [159]. Bei der Anwendung von diskontinuierli-
chen Verfahren muss die Balancierung des NP-Potentials besonders beachtet werden [164],
da diese bei diskontinuierlichen Verfahren schlechter realisierbar ist. Auf die Bedeutung und
die Möglichkeiten der NP-Balancierung wird in Kap. 6 eingegangen.
In dieser Arbeit wird die trägerbasierte Realisierung eines Sinus-Dreieck-Vergleichs für den
Bauleistungsvergleich verwendet, da die analytische Betrachtung aufgrund des kontinuier-
lichen Signals eingänglich darzustellen ist und die Unterschiede zur RZ-Modulation ver-
nachlässigbar sind [159]. Bei der RZ-Modulation können die Schaltzeiten der RZ inner-
halb der Schaltperiode frei platziert werden, wodurch eine Stabilisierung des NP-Potentials
leicht implementiert werden kann. Aus diesem Grund wird bei den Untersuchungen der NP-
Balancierung in Kap. 6 die RZ-Modulation verwendet.
Neben der Balancierung des NP-Potentials beschäftigen sich aktuelle Forschungsaktivitäten
bei der Modulation von 3-Level-Wechselrichtern mit Modulationsverfahren zur Reduzierung
der Gleichtaktspannung unter Berücksichtigung des EMV-Spektrums, der Wechselrichter-
verluste und der Schwankungsbreite des NP-Potentials [165]. In [166, 167] wird die Aus-
wirkung von unsymmetrischen Schaltsequenzen auf die Stromwelligkeit betrachtet, die in
[168] zu einer hybriden Modulationsstrategie zur Reduktion der Stromwelligkeit über den
gesamten Arbeitsbereich zusammengefasst werden. Die analytische Berechnung der Aus-
gangsstromwelligkeit von Wechselrichtern wird in [169] betrachtet.
Im Folgenden wird die RZ-Modulation für den 3-Level-NPC und den T-Type-Wechselrichter
vorgestellt. Neben der Berechnung der Einschaltzeiten werden die möglichen Schaltsequen-
zen in Abhängigkeit des Start-RZ diskutiert, die Verlustverteilung in Abhängigkeit des Mo-
dulationsgrades dargestellt und die Möglichkeiten zur Verlustverteilung bei geringer Grund-
schwingungsfrequenz (Arbeitspunkt Zero-Speed) analysiert.
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5.1 Raumzeigermodulation
Bei 3-Level-Wechselrichtertopologien stehen 33 = 27 Schaltkombinationen zur Verfügung,
wobei mit einigen Schaltkombinationen dieselbe Ausgangsspannung erzeugt wird, so dass
sich 19 unterschiedliche Basis-RZ ergeben. Das 3-Level-RZ-Diagramm in αβ -Koordinaten
ist in Abb. 5.1 dargestellt. Es gibt je sechs kleine RZ U−→S, mittlere RZ U−→M und große RZ
U−→L sowie einen Null-RZ U−→0. Die kleinen RZ sind dabei einfach redundant, der Null-RZ
ist doppelt redundant. Insbesondere die Redundanz der kleinen RZ kann zur Symmetrierung
der Spannungen uC1 und uC2, zur Verlustminimierung oder zur Reduzierung der Gleich-
taktspannung genutzt werden [170, 171]. Außerdem hat die Aufteilung der Einschaltzeit der
kleinen RZ Einfluss auf die Stromwelligkeit, die bei einer symmetrischen Aufteilung der
Einschaltzeiten zwischen den beiden kleinen RZ minimal ist [47]. Aufgrund der höheren
Pulsfrequenz im Vergleich zur Ursprungsanwendung des NPC (höhere DC-Spannungen im
MW-Bereich) ist eine Anpassung der Modulation an diese Gegebenheit notwendig [172].
Wie bei der RZ-Modulation des 2-Level-VSI werden die Soll-RZ U−→∗ bei den optimalen
Modulationsverfahren durch die nächstliegenden Basis-RZ (NTV) nachgebildet [173].
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Abb. 5.1: Raumzeigerdiagramm des 3-Level-NPC und des T-Type-Wechselrichters im αβ -
und im gh-Koordinatensystem
Für die Berechnung der Einschaltzeiten der Basis-RZ können unterschiedliche Koordina-
tensysteme verwendet werden [47]. Neben der klassischen Berechnung der nächstliegenden
Basis-RZ im αβ -Koordinatensystem ist die Betrachtung in einem alternativen gh-Koordina-
tensystem nach [174] möglich und wird an dieser Stelle vorgestellt. Der Vorteil dieser Va-
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riante liegt in der einfachen algebraischen Berechnung der nächstliegenden Basis-RZ sowie
deren Einschaltzeiten [174]. Für die Berechnung im αβ -Koordinatensystem ist das Lösen
von trigonometrischen Gleichungen notwendig, welches mehr Rechenzeit benötigt [171].
In Abb. 5.1 ist das gh-Koordinatensystem zusätzlich zum αβ -Koordinatensystem dargestellt.
Die Umrechnung zwischen den Koordinatensystemen erfolgt durch die Transformation nach
Gl. 5.1. In der Transformation ist eine Normierung auf 13 ·Udc enthalten, durch die die in
der Abbildung angegebenen Integer-Werte erreicht werden [174]. Die Spannungen im gh-
Koordinatensystem werden mit ug und uh bezeichnet, im αβ -Koordinatensystem mit uα und
uβ .
U−→
∗
gh =
(
u∗g
u∗h
)
=
3
Udc ·
√
3
·
(√
3 −1
0 2
)(
u∗α
u∗β
)
(5.1)
Aus den Spannungen ug und uh werden mit den Gln. 5.2 bis 5.5 die vier Basis-RZ bestimmt,
die ein Parallelogramm aufspannen. Der Index „u“ steht dabei für die obere (engl.: upper)
Integer-Grenze, der Index „l“ für die untere (engl.: lower) Integer-Grenze. Beispielweise
wird zur Bestimmung des Basis-RZ U−→ul in der in Abb. 5.1 angegebenen Kodierung die g-
Komponente auf die nächste ganze Zahl aufgerundet, die h-Komponente wird auf die nächste
ganze Zahl abgerundet.
U−→ul =
(
uul,g
uul,h
)
=
(⌈
u∗g
⌉⌊
u∗h
⌋) (5.2) U−→lu =
(
ulu,g
ulu,h
)
=
(⌊
u∗g
⌋⌈
u∗h
⌉) (5.3)
U−→ll =
(
ull,g
ull,h
)
=
(⌊
u∗g
⌋⌊
u∗h
⌋) (5.4) U−→uu =
(
uuu,g
uuu,h
)
=
(⌈
u∗g
⌉⌈
u∗h
⌉) (5.5)
Die RZ U−→ul und U−→lu sind immer nächstliegende Basis-RZ des Soll-RZ. Ob U−→ll oder U−→uu
der dritte nächstliegende Basis-RZ ist, kann mit den Gln. 5.6 und 5.7 bestimmt werden.
u∗g+u
∗
h−
(
uul,g+uul,h
)
> 0 =⇒ U−→uu (5.6)
u∗g+u
∗
h−
(
uul,g+uul,h
)≤ 0 =⇒ U−→ll (5.7)
Die Berechnung der Einschaltzeiten der nächstliegenden Basis-RZ zur Erzeugung von U−→∗
erfolgt mit den Gln. 5.8 bis 5.10, wenn der dritte Basis-RZ U−→ll ist und mit den Gln. 5.11
bis 5.13, wenn der dritte Vektor U−→uu ist. Es ist zu erkennen, dass für die Berechnung keine
trigonometrischen Funktionen notwendig sind.
dul(ll) = u
∗
g−ull,g (5.8) dlu(ll) = u∗h−ull,h (5.9)
dll(ll) = 1−dul(ll)−dlu(ll) (5.10)
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dul(uu) =−u∗g+uuu,g (5.11) dlu(uu) =−u∗h+uuu,h (5.12)
duu(uu) = 1−dul(uu)−dlu(uu) (5.13)
5.2 Start-RZ für Schaltsequenz und Wechsel des Start-RZ
Im Gegensatz zum 2-Level-VSI kann bei 3-Level-Wechselrichtern nicht der gleiche Start-
schaltzustand verwendet werden, wenn die Nachbildung des Soll-RZ durch die nächstlie-
genden Basis-RZ erfolgt [175]. Werden für die unterschiedlichen Untersektoren verschiede-
ne Startschaltzustände verwendet bzw. erfolgt häufig ein Wechsel des Startschaltzustandes
ohne einen adäquaten Übergang, dann entstehen zusätzliche Schaltverluste. Wird die Modu-
lation auf einem Mikrocontroller realisiert, dann können softwareseitig Schaltreihenfolgen
zum Wechsel des Startschaltzustandes implementiert werden. Diese Maßnahme erhöht die
Komplexität der Ansteuerung. In diesem Abschnitt werden die Möglichkeiten der unter-
schiedlichen Start-RZ dargestellt und mögliche Übergangssequenzen betrachtet. Die großen
RZ werden als Start-RZ nicht betrachtet, da sie im Untersektor I und II und damit in der
Hälfte der möglichen Untersektoren bei NTV-Modulation nicht verwendet werden.
5.2.1 Null-RZ als Start-RZ
Der Null-RZ kann als Start-RZ nur im Untersektor I verwendet werden, wenn die nächstlie-
genden Basis-RZ zur Erzeugung des Referenzspannungszeigers U−→∗ genutzt werden. Insbe-
sondere bei kleinen Modulationsgraden und damit kleiner Grundschwingungsfrequenz ha-
ben die Null-RZ als Ausgangs-RZ Vorteile, da in diesem Fall die Verluste besser auf die LHL
verteilt werden können [159]. Ein Wechsel des Start-RZ findet nicht statt, wenn z.B. 000 als
Startschaltzustand festgelegt wird. Der Null-RZ wird als Start-RZ für ein Modulationsver-
fahren, das die NP-Balancierung berücksichtigt, verwendet (vgl. Kap. 6.3).
5.2.2 Kleine RZ als Start-RZ
Bei Verwendung der kleinen RZ wird das 3-Level-Hexagon in sechs 2-Level Hexagone zer-
legt, wobei der kleine RZ im jeweiligen 2-Level Hexagon den Mittelpunkt bildet [175]. In
Abb. 5.2a ist die Aufteilung in sechs 2-Level Hexagone A - F dargestellt. Für jeden Sektor
werden bei Verwendung der nächstliegenden Basis-RZ zwei verschiedene Start-RZ benötigt,
wobei in den Untersektoren I und II sowohl der rechte als auch der linke kleine RZ als Start-
RZ verwendet werden kann. Die Untersektoren III und IV haben hingegen nur einen mögli-
chen kleinen Start-RZ. Bei Verwendung der kleinen RZ als Start-RZ und NTV-Modulation
ändert sich der Startschaltzustand pro Umlauf mindestens sechs Mal.
Im Folgenden wird der Sektor 1 nach Abb. 5.2b ausführlich betrachtet, die Überlegungen
sind für die anderen Sektoren analog. In Tab. 5.1 sind die möglichen Schaltreihenfolgen
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Abb. 5.2: Analyse der RZ-Modulation bei 3-Level-Wechselrichtern
(a) Aufteilung des 3-Level-Hexagons in sechs 2-Level-Hexagons nach [175]
(b) Aufteilung des Sektors 1 zur Bestimmung der Übergänge zwischen Hexagon
A und B
bei Verwendung der nächstliegenden Basis-RZ und Vermeidung eines direkten Wechsels
zwischen p und n zusammengefasst.
Im Sektor 1 werden sowohl das 2-Level Hexagon A als auch B verwendet, es wird daher
ein Wechsel des Start-RZ zwischen diesen beiden Hexagonen betrachtet. Für diesen Fall
wird beispielhaft der Wechsel zwischen 0nn und pp0 untersucht. Der zweite zu betrach-
tende Wechsel des Start-RZ kann innerhalb eines Hexagons auftreten, wenn z.B. in Hexa-
gon A ein Wechsel des Startschaltzustandes von 0nn auf p00 oder von p00 auf 0nn erfolgt.
Die einfachste Möglichkeit der Realisierung besteht darin, den Wechsel des Startschaltzu-
standes unter Berücksichtigung der Ausblendzeit zu Beginn der Pulsperiode durchzuführen
und danach mit dem neuen Startschaltzustand die vorgegebene Schaltsequenz zu verwen-
den. Für den Wechsel des Hexagons von A zu B sind bei den jeweils verwendeten Start-RZ
eine oder vier zusätzliche Schalthandlungen mit entsprechenden Schaltverlusten notwendig.
Beim Wechsel des Start-RZ innerhalb des Hexagons A treten drei zusätzliche Schaltvorgän-
ge auf.
Zur Reduktion dieser zusätzlichen Schaltverluste wird für beide Wechsel der Start-RZ je-
weils eine spezielle Schaltreihenfolge verwendet. Hierzu sind in Tab. 5.2 und Tab. 5.3 die
Schaltreihenfolgen für die Wechsel der Start-RZ im Sektor 1 vom Hexagon A zum Hexa-
gon B angegeben, wobei die Bezeichnungen der Untersektoren nach Abb. 5.2b verwendet
werden. Es ist zu erkennen, dass für jeden Wechsel vier bzw. fünf Schaltvorgänge benö-
tigt werden. Dies sind ein bzw. zwei Schaltvorgänge weniger als innerhalb einer normalen
Schaltperiode. Dennoch werden alle notwendigen Basis-RZ geschaltet und der Soll-RZ kann
entsprechend nachgebildet werden. Mit Ausnahme des Wechsels in den Untersektor IV (→
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Tab. 5.1: Schaltsequenzen für die Untersektoren I - IV des Sektors 1 bei Verwendung der
nächstliegenden Basis-RZ und kontinuierlicher Modulation
Unter- Start-RZ
Schaltsequenz
sektor
I
U−→S1(0nn) 0nn→ 00n→ 000→ p00→ 000→ 00n→ 0nn
U−→S1(p00) p00→ 000→ 00n→ 0nn→ 00n→ 000→ p00
U−→S2(pp0) pp0→ p00→ 000→ 00n→ 000→ p00→ pp0
U−→S2(00n) 00n→ 000→ p00→ pp0→ p00→ 000→ 00n
II
U−→S1(0nn) 0nn→ 00n→ p0n→ p00→ p0n→ 00n→ 0nn
U−→S1(p00) p00→ p0n→ 00n→ 0nn→ 00n→ p0n→ p00
U−→S2(pp0) pp0→ p00→ p0n→ 00n→ p0n→ p00→ pp0
U−→S2(00n) 00n→ p0n→ p00→ pp0→ p00→ p0n→ 00n
III
U−→S1(0nn) 0nn→ pnn→ p0n→ p00→ p0n→ pnn→ 0nn
U−→S1(p00) p00→ p0n→ pnn→ 0nn→ pnn→ p0n→ p00
IV
U−→S2(pp0) pp0→ ppn→ p0n→ 00n→ p0n→ ppn→ pp0
U−→S2(00n) 00n→ p0n→ ppn→ pp0→ ppn→ p0n→ 00n
IV) werden bei einem Wechsel des Start-RZ nur die nächstliegenden Basis-RZ verwendet. Im
Wechsel in den Untersektor IV (→ IV) ist der RZ U−→S1 der Start-RZ, der im Untersektor IV
kein nächstliegender Basis-RZ ist. Die Einschaltzeit dieses Basis-RZ wird entsprechend so
klein wie möglich gewählt. Als weitere Eigenschaft der vorgeschlagenen Übergangsschaltse-
quenzen wird festgehalten, dass beim Wechsel zwischen 0nn und pp0 in allen drei Sequenzen
U−→S1 oder U−→S2 redundant verwendet wird. Für die Schaltsequenzen bei einem Wechsel des
Start-RZ nach Tab. 5.3 wird in den Schaltsequenzen→ Ib und→ IIb ebenfalls jeweils U−→S1
redundant genutzt. Der Vorteil der Verwendung von zwei redundanten kleinen RZ liegt in
der Möglichkeit zur Balancierung des NP-Potentials und wird in Kap. 6.4.1 dargestellt.
Tab. 5.2: Schaltsequenzen für den Wechsel der Start-RZ innerhalb des Sektors 1 bei mathe-
matisch positiver Drehrichtung zwischen 0nn und p00
Schalt-
Schaltsequenz RZ
vorgang
→ Ib 0nn→00n→000→p00→pp0 U−→S1→ U−→S2→ U−→0→ U−→S1→ U−→S2
→ IIb 0nn→00n→p0n→p00→pp0 U−→S1→ U−→S2→ U−→M→ U−→S1→ U−→S2
→ IV 0nn→00n→p0n→ppn→pp0 U−→S1→ U−→S2→ U−→M→ U−→L2→ U−→S2
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Tab. 5.3: Schaltsequenzen für den Wechsel der Start-RZ innerhalb des Sektors 1 bei mathe-
matisch positiver Drehrichtung zwischen 0nn und 00n
Schalt-
Schaltsequenz RZ
vorgang
→ Ib 0nn→00n→000→p00→000→00n U−→S1→ U−→S2→ U−→0→ U−→S1→ U−→0→ U−→S2
→ IIb 0nn→00n→p0n→p00→p0n→00n U−→S1→ U−→S2→ U−→M→ U−→S1→ U−→0→ U−→S2
→ IV 0nn→00n→p0n→ppn→p0n→00n U−→S1→ U−→S2→ U−→M→ U−→L2→ U−→0→ U−→S2
5.2.3 Mittlere RZ als Start-RZ
Der mittlere RZ kann als Start-RZ einer Schaltsequenz bei Verwendung der nächstliegen-
den Basis-RZ nur in den Untersektoren II, III und IV verwendet werden. Im Untersektor I
muss entsprechend ein anderer Start-RZ verwendet werden, so dass bei Modulationsgraden
zwischen 1√
3
bis 23 ein stetiger Wechsel des Start-RZ zwischen dem mittleren und z.B. dem
Null-RZ erfolgen muss. Der mittlere RZ wird für diskontinuierliche Modulationsverfahren
als Start-RZ verwendet [176]. Die möglichen Schaltsequenzen für die Untersektoren II, III
und IV des Sektors 1 bei diskontinuierlicher Modulation sind in Tab. 5.4 zusammengefasst.
Für die Auswahl der Schaltsequenz im Untersektor II kann zur Reduktion der Schaltverluste
die Phase mit dem größeren Phasenstrom nicht geschaltet werden. In keiner der Schaltse-
quenzen werden beide redundanten Schaltzustände eines kleinen RZ verwendet, d.h. eine
Balancierung des NP-Potentials (vgl. Kap. 6.4.1) ist bei Verwendung der NTV nicht mö-
glich.
Tab. 5.4: Schaltsequenzen im Sektor 1 für die Untersektoren II, III und IV mit dem mittleren
RZ p0n als Start-RZ
Untersektor Schaltreihenfolge Nicht-geschaltete Phase
II p0n→ 00n→ 0nn→ 00n→ p0n c
p0n→ p00→ pp0→ p00→ p0n a
III p0n→ pnn→ 0nn→ pnn→ p0n c
IV p0n→ ppn→ pp0→ ppn→ p0n a
5.3 Verlustverteilung in Abhängigkeit des Modulationsgrads
Die Schalt- und Durchlassverluste des 3-Level-NPC und des T-Type-Wechselrichters sind
in Kap. 4.3 und 4.4 in Abhängigkeit von cosϕ und m dargestellt. Hieraus können die kri-
tischen Betriebszustände bei gleichem Phasenstrom für die LHL abgeleitet werden, wie es
in [159] für den 3-Level-NPC dargestellt ist. Für diesen und entsprechend für den T-Type-
Wechselrichter sind die kritischen Fälle der Verlustverteilung in Tab. 5.5 angegeben.
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Tab. 5.5: Kritische Fälle der unsymmetrischen Belastung des 3-Level-NPC nach [159] und
des T-Type-Wechselrichters
Fall cosϕ m
stärkste Belastung
3-Level-NPC T-Type-Wechselrichter
A
1
1,15 äußere IGBTs äußere IGBTs
(motorisch)
B
-1
1,15
antiparallele Dioden antiparallele Dioden
(generatorisch) der äußeren IGBTs der äußeren IGBTs
C
1 ≈ 0 Clamping-Dioden antiparallele Dioden
(motorisch) der inneren IGBTs
D
-1 ≈ 0 innere IGBTs innere IGBTs
(generatorisch)
Im motorischen Betrieb und maximalem Modulationsgrad mmax treten bei beiden Wech-
selrichtertopologien und kontinuierlicher Modulation die höchsten Verluste an den äußeren
IGBTs auf, da diese hier neben den Schaltverlusten ebenfalls die hohen Durchlassverluste
aufweisen. Für den generatorischen Fall gilt diese Überlegung entsprechend für die äußeren
antiparallelen Dioden. Bei m ≈ 0 werden beim 3-Level-NPC insbesondere die Clamping-
Dioden und die inneren IGBTs belastet, beim T-Type-Wechselrichter die inneren LHL. Für
die Auslegung des Fahrwechselrichters von Elektrofahrzeugen sind beide Betriebspunkte zu
beachten. Das Anfahrmoment bei kleinen Geschwindigkeiten hat hierbei besondere Bedeu-
tung und wird daher im folgenden Abschnitt betrachtet.
5.4 Arbeitspunkt Zero-Speed
In diesem Abschnitt werden Möglichkeiten untersucht, die Belastung der einzelnen LHL bei
3-Level-Wechselrichtern im Anfahrmoment zu reduzieren und somit die Belastung auf die
LHL aufzuteilen. Nach Kap. 3.1.7 sind für den Betriebspunkt Zero-Speed aufgrund der nied-
rigen Grundschwingungsfrequenz für die Berechnung der Verlustleistung die Gleichungen
des Tiefsetzstellers zu verwenden. Die ungleiche Verlustverteilung bzw. die zu hohe Belas-
tung der Dioden kann durch folgende Maßnahmen verbessert bzw. reduziert werden:
• Reduzierung der Pulsfrequenz und damit der Schaltverluste [159],
• Verwendung von diskontinuierlichen Modulationsverfahren zur Reduktion der Schalt-
verluste,
• Reduzierung der ZK-Spannung und damit der Schaltverluste und in geringem Maße
Verschiebung der Durchlassverluste,
• Verwendung unterschiedlicher Null-RZ mit Null-RZ als Ausgangs-RZ [159], dadurch
Verschiebung der Durchlassverluste,
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• Verwendung von nicht-nächstliegenden Basis-RZ.
Nach Kap. 5.2 eignen sich die kleinen RZ gut als Start- und End-RZ einer Schaltsequenz,
da diese in jedem der vier Untersektoren verwendet werden. Die Standard-Schaltsequenzen
für den Untersektor I des Sektors 1 sind bei Verwendung von U−→S1 als Start-RZ in Tab.
5.6 im Abschnitt (i) angegeben. Wird im Anfahrzeitpunkt der Null-RZ als Start-RZ ver-
wendet, dann ergeben sich als mögliche Schaltsequenzen die im Abschnitt (ii) der Tab. 5.6
angegebenen Reihenfolgen. Wenn bei kleinem RZ als Start-RZ zur Verlustaufteilung alle
drei Null-RZ geschaltet werden sollen, dann können die Schaltsequenzen aus Abschnitt (iii)
der Tab. 5.6 verwendet werden. Bei einer Realisierung dieser Schaltreihenfolge sind Start-
und Endschaltzustand nicht mehr identisch und die Schaltreihenfolge ist nicht symmetrisch.
Der Vorteil gegenüber der Variante mit dem Null-RZ als Start-RZ ist, dass ein Wechsel des
Start-RZ in einem Hexagon (vgl. Abb. 5.2a) in Abhängigkeit des Modulationsgrades nicht
notwendig ist. Für die Berechnung der Durchlassverluste wird angenommen, dass die Ein-
schaltzeiten der kleinen RZ im Betriebspunkt Zero-Speed vernachlässigbar gegenüber der
Einschaltzeit des Null-RZ sind.
Tab. 5.6: Mögliche Schaltsequenzen im Untersektor I des Sektors 1 für den Arbeitspunkt
Zero-Speed bei Verwendung des Null-RZ und des rechten kleinen RZ als Start-RZ
Schaltsequenz Start-RZ Start-RZ = End-RZ
(i)
0nn→ 00n→ 000→ p00→ 000→ 00n→ 0nn U−→S1 ja
p00→ 000→ 00n→ 0nn→ 00n→ 000→ p00 U−→S1 ja
(ii)
000→ p00→ pp0→ ppp→ pp0→ p00→ 000 U−→0 ja
000→ 00n→ 0nn→ nnn→ 0nn→ 00n→ 000 U−→0 ja
(iii)
0nn→ 00n→ 000→ p00→ pp0→ ppp→ pp0 U−→S1 nein
0nn→ nnn→ 0nn→ 00n→ 000→ p00→ pp0 U−→S1 nein
Aufgrund der geringen Grundschwingungsfrequenz kann für die Verlustanalyse der Schalt-
sequenzen (ii) und (iii) die betrachtete Periode auf T ′p = 2 ·Tp festgelegt werden, so dass in der
Schaltsequenz (iii) ebenfalls Start- und Endschaltzustand übereinstimmen. In beiden Schalt-
sequenzen (ii) und (iii) können alle drei Schaltzustände des Null-RZ zur Verlustaufteilung
verwendet werden. Zur Reduktion der Komplexität der Modulation wird die Schaltsequenz
(iii) genauer betrachtet, da in dieser eine Verteilung der Verluste möglich ist und der kleine
RZ als Start-RZ verwendet wird.
In der ersten Schaltreihenfolge von (iii) ist ein Schaltvorgang, in der zweiten Schaltreihen-
folge von (iii) sind drei Schaltvorgänge in der Phase a vorhanden. Damit können die Schalt-
verluste in der Phase a durch Verwenden der ersten Schaltsequenz von (iii) reduziert wer-
den. Bei Verwendung der Schaltreihenfolgen von (iii) werden unabhängig von der Wahl der
Schaltsequenzen die LHL Va1 und Da5 über zwei Schaltperioden ein- und ausgeschaltet, d.h.
die Schaltfrequenz der beiden LHL beträgt fp2 . Die Schaltfrequenz von Va2 und Da4 ist ab-
hängig von dem Verhältnis der Verwendung der beiden Schaltsequenzen von (iii). Da Start-
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und End-RZ bei beiden Schaltreihenfolgen identisch sind, ist eine Aufteilung im Verhältnis
nppp : nnnn (nppp,nnnn ∈ Z) möglich, wenn eine Betrachtung über mehrere Pulsperioden er-
folgt. Der Faktor nppp ist die Anzahl der ersten Schaltsequenz mit dem Schaltzustand ppp,
der Faktor nnnn die Anzahl der zweiten Schaltsequenz mit dem Schaltzustand nnn in der
betrachteten Zeitperiode
(
nppp+nnnn
) ·Tp.
5.4.1 3-Level-NPC
In diesem Abschnitt werden die Auswirkungen der Schaltsequenzen nach Tab. 5.6 mit klei-
nem RZ als Start-RZ im Untersektor I des Sektors 1 für den 3-Level-NPC untersucht. Dem-
zufolge werden die Schaltsequenzen (i) und (iii) betrachtet. Bei Verwendung der Schaltse-
quenz (i) lassen sich die Ein- und Ausschaltverluste der Phase a unter der Annahme I¯a = Iˆa
und Berücksichtigung der Pulsfrequenz sowie den skalierten Schaltverlustenergien nach den
Gln. 3.5 und 3.6 für Va1 und nach Gl. 3.3 für Da5 berechnen. Mit der Annahme, dass die
Einschaltzeiten der kleinen RZ vernachlässigt werden, treten bei Verwendung dieser Schalt-
sequenzen in der Phase a Durchlassverluste ausschließlich an Da5 und Va2 auf, die mit den
Gln. 5.14 und 5.15 berechnet werden. Im Gegensatz zum 2-Level-VSI (vgl. Kap. 4.2.5) ist ei-
ne Aufteilung der Durchlassverluste auf mehrere LHL bei Verwendung der Schaltsequenzen
(i) nach Tab. 5.6 nicht möglich, da nur der Null-RZ 000 verwendet wird.
Pcon,Va2 =UCE,0 · I¯a+ rCE · I¯2a (5.14)
Pcon,Da5 =UF,0 · I¯a+ rF · I¯2a (5.15)
Für die Analyse der Schaltsequenzen (iii) werden zunächst die Strompfade einer Phase des
3-Level-NPC bei positivem Phasenstrom betrachtet (Abb. 5.3). Werden in diesem Betriebs-
punkt alle drei Null-RZ geschaltet, dann treten Schaltverluste an Vx1, Dx5, Vx2 und Dx4 auf.
Die Durchlassverluste können auf die LHL Vx1, Vx2, Dx5, Dx3 und Dx4 verteilt werden. Da für
die Ansteuerung der drei Null-RZ zwei Schaltperioden T ′p = 2 ·Tp benötigt werden, werden
die Einschaltzeiten hierauf normiert. Die normierte Einschaltzeit des Schaltzustandes ppp
wird mit dppp, die des Schaltzustandes 000 mit d000 und die des Schaltzustandes nnn mit
dnnn bezeichnet. Damit gilt dppp + d000 + dnnn = 1,0. In Tab. 5.7 ist zusammengefasst, bei
welchen Einschaltzeiten Durchlassverluste an den jeweiligen LHL der Phase a auftreten.
Bei der Wahl des Verhältnisses nppp : nnnn ist zu berücksichtigen, dass während der ersten
Schaltreihenfolge von (iii) die Durchlassverluste nur auf die LHL Va1 und Da5 aufgeteilt
werden können und Va2 durchgängig den Laststrom führt. Die Durchlassverluste der LHL
können für ia > 0 im Untersektor I des Sektors 1 nach den Gln. 5.16 bis 5.19 bestimmt
werden.
Pcon,Va1 = dppp ·
(
UCE,0 · I¯a+ rCE · I¯2a
)
(5.16)
Pcon,Va2 =
(
dppp+d000
) · (UCE,0 · I¯a+ rCE · I¯2a ) (5.17)
Pcon,Da5 = d000 ·
(
UF,0 · I¯a+ rF · I¯2a
)
(5.18)
Pcon,Da3,Da4 = dnnn ·
(
UF,0 · I¯a+ rF · I¯2a
)
(5.19)
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Abb. 5.3: Mögliche Strompfade beim
3-Level-NPC im Arbeits-
punkt Zero-Speed und
ix > 0
Tab. 5.7: An LHL auftretende Durchlassver-
luste in Phase a mit ia > 0 beim
3-Level-NPC im Arbeitspunkt Zero-
Speed für die normierten Leitzustän-
de dppp, d000 und dnnn
dppp d000 dnnn
Pcon,Va1 x
Pcon,Va2 x x
Pcon,Da3 x
Pcon,Da4 x
Pcon,Va5 x
In Abb. 5.4 sind die auftretenden Schaltverluste für die Phase a für die beiden Schaltrei-
henfolgen (iii) aus Tab. 5.6 angegeben. Die LHL Va1 und Da5 werden unabhängig von der
verwendeten Schaltsequenz mit fp2 geschaltet, so dass sich die Schaltverluste nach den Gln.
5.20 und 5.21 berechnen lassen.
Psw,Va1 =
fp
2
· (Eon+Eoff) · I¯aIV,ref ·
UV
UV,ref
(5.20)
Psw,Da5 =
fp
2
·Erec ·
(
I¯a
IF,ref
)0,6
·
(
UD
UD,ref
)0,6
(5.21)
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E , E
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E , E
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E
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Abb. 5.4: Analyse der Schaltverluste in der Phase a beim 3-Level-NPC im Arbeitspunkt
Zero-Speed und Verwendung der Schaltsequenzen (iii) nach Tab. 5.6
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Wie in Abb. 5.4 weiter zu erkennen ist, treten an Va2 und Da5 Schaltverluste nur auf, wenn
die zweite Schaltsequenz von (iii) mit dem Schaltzustand nnn verwendet wird. Damit lassen
sich die Schaltverluste von Va2 nach Gl. 5.22 und von Da4 nach Gl. 5.23 berechnen.
Psw,Va2 = fp ·
nnnn
nppp+nnnn
· (Eon+Eoff) · I¯aIV,ref ·
UV
UV,ref
(5.22)
Psw,Da4 = fp ·
nnnn
nppp+nnnn
·Erec ·
(
I¯a
IF,ref
)0,6
·
(
UD
UD,ref
)0,6
(5.23)
5.4.2 T-Type-Wechselrichter
Die Überlegungen für den T-Type-Wechselrichter im Arbeitspunkt Zero-Speed bei Verwen-
dung der Schaltsequenzen (i) und (iii) nach Tab. 5.6 und positivem Phasenstrom in der Phase
a sind analog zum 3-Level-NPC (siehe Kap. 5.4.1). Bei Verwendung der Schaltsequenzen (i)
treten in der Phase a Durchlassverluste an den LHL Va2 und Da3 und Schaltverluste an den
LHL Va1 und Da3 auf.
Für die Schaltsequenzen (iii) nach Tab. 5.6 werden die Durchlass- und Schaltverluste für Va1
bzw. Da4 analog zum 3-Level-NPC nach Gl. 5.16 und Gl. 5.20 bzw. nach Gl. 5.19 und Gl.
5.23 bestimmt. Die Schaltverluste von Va2 werden nach Gl. 5.22 und die von Da3 nach Gl.
5.21 berechnet. Die Bestimmung der Durchlassverluste des inneren IGBT Va2 bei positivem
Phasenstrom erfolgt nach Gl. 5.24 und für die innere Diode Da3 nach Gl. 5.18.
Pcon,Va2 = d000 ·
(
UCE,0 · Iˆa+ rCE · Iˆ2a
)
(5.24)
5.5 Zusammenfassung
Die RZ-Modulation für den 3-Level-NPC und den T-Type-Wechselrichter wurde in diesem
Kapitel dargestellt und die Berechnung der Einschaltzeit in gh-Koordinaten präsentiert. Es
wurden die Möglichkeiten der Nutzung unterschiedlicher Start-RZ diskutiert und mögliche
Übergangssequenzen bei einem Wechsel des Startschaltzustandes aufgezeigt. Die Belastung
der LHL in den kritischen Betriebspunkten wurde für beide Wechselrichtertopologien darge-
stellt. Für den Arbeitspunkt Zero-Speed wurde bei Verwendung der kleinen RZ als Start-RZ
Schaltsequenzen zur besseren Verlustverteilung und damit zur geringeren thermischen Be-
lastung der einzelnen LHL herausgearbeitet.
6 Balancierung des Neutralpunkt-Potentials 67
6 Balancierung des Neutralpunkt-Potentials
Für den 3-Level-NPC und den T-Type-Wechselrichter ist eine Balancierung des NP-Potenti-
als erforderlich. Wie in Abb. 4.4 und Abb. 4.6 dargestellt, besteht der Zwischenkreis der bei-
den Wechselrichtertopologien aus zwei seriell geschalteten Kapazitäten, deren Mittelpunkt
das NP-Potential darstellt. Für einen sicheren Betrieb ist die symmetrische Aufteilung der
ZK-Spannung über den beiden Kapazitäten oder die Berücksichtigung der Spannungsun-
symmetrie in der Berechnung der Einschaltzeiten der Basis-RZ essentiell, da andernfalls die
Ausgangs- von der Referenzspannung abweicht, sich die Gleichtaktspannung erhöht [170]
und es schlimmstenfalls zu einer Zerstörung der Bauelemente kommt. Die Auswirkung ei-
ner unbalancierten ZK-Spannung ist für den Sektor 1 in Abb. 6.1a für uC1 > uC2 und in
Abb. 6.1b für uC1 < uC2 dargestellt. Es ist zu erkennen, dass bei Nichtberücksichtigung eines
unbalancierten NP-Spannungspotentials und Verwendung der berechneten Einschaltzeiten
eines balancierten Systems der Soll-RZ U−→∗ nicht korrekt nachgebildet wird.
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Abb. 6.1: Auswirkung einer ungleichen Aufteilung der ZK-Spannung auf die Basis-RZ bei
3-Level-Wechselrichtern im Sektor 1
(a) uC1 > uC2
(b) uC1 < uC2
Eine unsymmetrische Spannungsverteilung entsteht durch Bauteil- und Fertigungstoleranzen
der Kapazitäten C1 und C2 und der LHL sowie durch unsymmetrische Betriebszustände und
ungleiche Signallaufzeiten der Ansteuersignale [164, 176, 177]. Außerdem tritt bei einem
dreiphasigen Wechselrichter eine Schwingung des NP-Spannungsniveaus mit der dreifachen
Frequenz der Grundschwingung auf [178]. Somit kann bei der Spannungsstabilisierung des
NP-Potentials zwischen stationärer und dynamischer Abweichung unterschieden werden,
wobei beide Abweichungen zu vermeiden sind. Generell kann die Symmetrierung des NP-
Potentials auf folgende Arten erfolgen [173, 178]:
• Verwendung von zwei (galvanisch getrennten) DC-Quellen,
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• Verwendung einer großen ZK-Kapazität (nur unter Idealbedingung einsetzbar, da ei-
ne Spannungsunsymmetrie, verursacht durch transiente Vorgänge, nicht ausgeglichen
werden kann [179]),
• Symmetrierungswiderstände im Zwischenkreis, die die Verluste erhöhen,
• Selbst-Balancierung [180] für mittlere Ausgangsfrequenzen, die nicht für dynamische
Vorgänge geeignet ist,
• Verwendung eines passiven Booster-Filters an den Phasenausgängen [181],
• Regelung durch Veränderung der trägerbasierten Modulationsfunktion (engl.: Offset-
Injection), benötigt in Abhängigkeit des Verfahrens die ZK-Spannungen und/oder Aus-
gangsströme als Messgrößen [182],
• Veränderung der RZ-Modulation (z.B. Aufteilung der Einschaltzeit der kleinen RZ
[178], virtueller RZ [183], Substitution des mittleren RZ durch die großen RZ [170]),
benötigt in Abhängigkeit des Verfahrens die ZK-Spannungen und/oder Ausgangsströ-
me als Messgrößen,
• Regelung der Totzeiten zur Symmetrierung der ZK-Spannungen [184].
Es ist anzumerken, dass die Möglichkeiten der Balancierung von der vorliegenden Anwen-
dung abhängen. Zwei DC-Quellen stehen nur in den wenigsten Anwendungen zur Verfügung
bzw. verursachen ggf. hohe zusätzliche Kosten. Des Weiteren ist die Balancierung Back-To-
Back-Anwendungen mit zwei 3-Level-Wechselrichtern einfacher, da hier beide Wechselrich-
ter für die Balancierung verwendet werden können [185]. Anwendungen mit einem 3-Level-
Wechselrichter mit großen Modulationsgraden stellen dabei die größte Herausforderung für
die Balancierung des NP-Potentials dar [186].
In nicht-transienten Vorgängen können die ZK-Spannungen uC1 und uC2 in einen Gleich-
und einen Wechselanteil entsprechend Gl. 6.1 aufgeteilt werden.
Udc = uC1+uC2 = u¯C1+ u¯C2+∆uC1+∆uC2 (6.1)
Die Gleichanteile der ZK-Spannungen u¯C1 und u¯C2 sind im idealen System im eingeschwun-
genen Zustand gleich groß. Ein sicherer Betrieb beinhaltet, dass eine Spannungsdifferenz in
den Gleichanteilen ausgeglichen wird. Hieraus ist eine Rückführung der Spannungen uC1
und uC2 erforderlich. Für den Vergleich der Modulationsverfahren im Hinblick auf das NP-
Potential wird die Schwankungsbreite des NP-Potentials ∆uNP,max eingeführt. Diese Größe
ist der Spitze-Tal-Wert der Wechselanteile ∆uC1 und ∆uC2.
Für eine beliebige Zeitperiode t ′ kann die Spannungsdifferenz des NP-Potentials mit Gl. 6.2
berechnet werden, wobei ∆uC1 (0) der Wechselanteil von ∆uC1 zu Beginn der Periode ist und
C =C1 =C2 gilt.
∆uC1
(
t ′
)
=−∆uC2
(
t ′
)
= ∆uC1 (0)+
1
C
∫ t ′
t=0
iNP (t)dt (6.2)
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Für ∆uC1 (0) = 0 beschreibt Gl. 6.2 damit die durch den NP-Strom verursachte Spannungs-
differenz der ZK-Spannungen. Für ein symmetrisches, dreiphasiges System gilt für eine
Grundschwingungsperiode i¯NP = 0, so dass die Spannungswerte zu Beginn und am Ende
der Grundschwingungsperiode gleich groß sind.
Im Folgenden wird die Auswirkung der Basis-RZ auf den NP-Strom in Anlehnung an [178]
betrachtet. Die einzelnen Basis-RZ unterscheiden sich in ihrer Auswirkung auf das NP-
Potential [187]: Die großen RZ und der Null-RZ haben keinen Einfluss auf das NP-Potential,
die kleinen und mittleren RZ hingegen beeinflussen dieses. Für den Sektor 1 ist in Abb. 6.2a
die Auswirkung für den Schaltzustand 0nn auf das NP-Potential, in der Abb. 6.2b für den
Schaltzustand p00 und in der Abb. 6.2c für den Schaltzustand p0n dargestellt. Im Schaltzu-
stand 0nn gilt iNP = ia: für ia > 0 wird C1 geladen und C2 entladen, für ia < 0 wird C1 entladen
und C2 geladen. Dieser RZ wird als positiver kleiner RZ U−→Sp bezeichnet. Der Schaltzustand
p00 ist spiegelbildlich zum Schaltzustand 0nn, es gilt iNP = −ia. Dieser RZ wird daher als
negativer kleiner RZ U−→Sn bezeichnet. Im Schaltzustand p0n ist die Phase b mit dem Neutral-
punkt verbunden und es gilt iNP = ib.
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Abb. 6.2: Analyse der Auswirkung der kleinen und des mittleren RZ im Sektor 1 auf das
NP-Potential
(a) Schaltzustand 0nn
(b) Schaltzustand p00
(c) Schaltzustand p0n
Für die einzelnen Basis-RZ sind die Auswirkungen auf den NP-Strom in Tab. 6.1 zusam-
mengefasst [178]. Bei einer symmetrischen Aufteilung der Einschaltzeiten der kleinen RZ
haben diese keinen Einfluss auf das NP-Potential. Für den mittleren RZ gibt es jedoch kei-
nen redundanten Basis-RZ, so dass bereits an dieser Stelle festgehalten werden kann, dass
die NP-Variation insbesondere vom mittleren RZ beeinflusst wird.
Generell kann die Ausbalancierung der ZK-Spannung als gelöstes Problem angesehen wer-
den, jedoch haben die einzelnen Verfahren Nachteile und eignen sich unterschiedlich gut für
verschiedene Anwendungen und Randbedingungen. Daher werden zunächst die Anforderun-
gen an das NP-Balancing im Elektrofahrzeug und die Randbedingungen der Untersuchung
in Kap. 6.1 definiert. Die Auslegung der ZK-Kapazität von 3-Level-Wechselrichtern wird
in Kap. 6.2 betrachtet. In Kap. 6.3 wird eine Literaturübersicht gegeben und ein Verfahren
für den Vergleich ausgewählt. Das ausgewählte Verfahren wird dann in Kap. 6.4 ausführlich
vorgestellt. In Kap. 6.5 wird ein neues Verfahren zur Balancierung beschrieben, das in Kap.
6.6 dem ausgewählten Verfahren gegenübergestellt wird.
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Tab. 6.1: NP-Strom iNP in Abhängigkeit vom geschalteten Basis-RZ nach [178]
Sektor
Positiver
RZ U−→Sp
iNP bei
U−→Sp
Negativer
RZ U−→Sn
iNP bei
U−→Sn
U−→M
iNP bei
U−→M
1 & 6 0nn ia p00 −ia p0n ib
2 & 1 pp0 ic 00n −ic 0pn ia
3 & 2 n0n ib 0p0 −ib np0 ic
4 & 3 0pp ia n00 −ia n0p ib
5 & 4 nn0 ic 00p −ic 0np ia
6 & 5 p0p ib 0n0 −ib pn0 ic
Die simulativen Untersuchungen werden mit MATLAB/ Simulink und PLECS durchgeführt.
Das verwendete Simulationsmodell für die Untersuchung der NP-Balancierungproblematik
ist in Abb. 6.3 dargestellt. Die Maschine wird durch die Motorspannung uMotor, die Motorin-
duktivität LMotor und den Wicklungswiderstand des Motors RMotor nachgebildet. Abhängig
vom zu untersuchenden Modulationsgrad m wird die Motorspannung eingestellt, die Werte
LMotor und RMotor werden nicht verändert. Für den Motor wird eine Nennscheinleistung von
22,2 kVA und eine Nennspannung von 459 V angenommen. Die vom Maschinendesign ab-
hängige Motorinduktivität wird zu LMotor = 0,75mH = 0,086pu gewählt. Anzumerken ist,
dass die Stromharmonischen nur einen geringen Einfluss auf die NP-Balancierungsverfahren
haben und damit die Verfahren auch bei anders ausgelegten Maschinen anwendbar sind. Ei-
ne Variation von LMotor bewirkt eine Veränderung der Stromwelligkeit, der Einfluss auf die
NP-Balancierungsverfahren kann bei sinusförmigen Stromverläufen vernachlässigt werden.
Es wird Regular-Sampling mit Abtastung der rückgeführten Größen in der Mitte der Pulspe-
riode eingesetzt.
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Abb. 6.3: Simulationsmodell für die Untersuchung der NP-Balancierungsproblematik von
3-Level-Wechselrichtern
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6.1 Anforderung an die NP-Balancierung im Elektrofahrzeug
Die Anforderungen an die NP-Balancierung im Elektrofahrzeug sind abhängig von der Struk-
tur des Zwischenkreises. Die folgenden Konfigurationen sind grundsätzlich realisierbar:
• direkte Verbindung zwischen Batterie und Wechselrichter mit einer ZK-Spannung
• direkte Verbindung zwischen Batterie und Wechselrichter mit zwei ZK-Spannungen
• Verwendung eines einstufigen DC/DC-Wandlers und damit einer ZK-Spannung
• Verwendung eines 3-Level-DC/DC-Wandlers mit zwei ZK-Spannungen
Bei der letztgenannten Konfigurationsmöglichkeit kann die NP-Balancierung durch den 3-
Level-DC/DC-Wandler erfolgen. Bei der Variante mit einer Batterie mit zwei herausgeführ-
ten Spannungen wird das NP-Potential durch die Batteriespannungen balanciert. Hier kann
die NP-Balancierung durch den 3-Level-Wechselrichter beispielsweise mit ins Batteriema-
nagement eingebunden werden. In den anderen beiden Varianten ist bei einer reduzierten
ZK-Kapazität eine sichere NP-Balancierung in jedem Betriebspunkt, d.h. sowohl im statio-
nären als auch im dynamischen Betrieb, sicherzustellen. Dieser Anwendungsfall wird im
Folgenden betrachtet.
Wie in Kap. 2.3.3 dargestellt, wird der Arbeitsbereich der Maschine in den Spannungsstell-
und den Feldschwächbereich unterteilt. In beiden Arbeitsbereichen ist eine Balancierung des
NP-Potentials sowohl im Motor- als auch im Generatorbetrieb erforderlich. Setzt man eine
Regelreserve von 15% bei RZ-Modulation voraus, dann ergibt sich der maximale, stationäre
Modulationsgrad zu m = 1,0. Für größere Modulationsgrade ist eine Balancierung des NP-
Potentials für dynamische Vorgänge sicherzustellen, jedoch ist in diesem Arbeitsbereich die
Qualität der Umrichterausgangsspannungen und -ströme aufgrund der kurzen Zeitdauer se-
kundär. Wie im folgenden Abschnitt gezeigt wird, ist die Möglichkeit der NP-Balancierung
abhängig vom Modulationsgrad m, von der elektrischen Ausgangsfrequenz fel und vom Ver-
schiebungsfaktor cosϕ . Zu berücksichtigen ist, dass bei der PMSM unterschiedliche Rege-
lungsstrategien anwendbar sind, die motorausgangsseitig die gleiche Drehzahl und ein glei-
ches Drehmoment stellen, sich aber in den elektrischen Größen wie Effektivwert der Aus-
gangsspannung und -ströme, dem cosϕ , den auftretenden Verlusten und den Oberschwin-
gungsanteilen unterscheiden (vgl. Kap. 2.3.3). Folglich kann durch die Maschinenregelung
der cosϕ beeinflusst werden, um z.B. eine einfachere Balancierung des NP-Potentials zu
ermöglichen. Die Berechnung der dimensionslosen Größen im pu-System ist im Anhang in
Kap. 10.2 dargestellt.
In Abb. 6.4 sind die zeitlichen Verläufe von uC1 und uC2 für cosϕ = 0,9 und fp = 20kHz für
zwei verschiedene Betriebspunkte mit unterschiedlicher Ausgangsfrequenz dargestellt. Für
die Betrachtung wird eine Motorinduktivität LMotor = 0,086pu verwendet (vgl. Kap. 10.2 im
Anhang). Die Schwankungsbreite des NP-Potentials ∆uNP,max ist für fel = 200Hz geringer
als für fel = 50Hz, da die Zeitperiode t ′ nach Gl. 6.2, in der die jeweiligen Basis-RZ verwen-
det werden, auf ein Viertel reduziert ist. In Abb. 6.5a ist die Schwankungsbreite ∆uNP,max
bei fel = 200Hz für verschiedene Modulationsgrade gezeigt, in Abb. 6.5b wird fel linear in
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dem Frequenzbereich fel = 20− 200Hz mit m variiert. Hierdurch wird der (reale) Zusam-
menhang zwischen Drehzahl und Spannung einer Maschine berücksichtigt. Für alle m gilt,
dass die Schwankungsbreite des NP-Potentials mit abnehmender ZK-Kapazität zunimmt.
Bei gleicher Ausgangsfrequenz fel nimmt die maximale Schwankungsbreite ∆uNP,max mit
steigendem m bis m = 0,5 zu und für m > 0,5 zunächst wieder ab. Für m = 1,0 tritt eine
größere Schwankungsbreite als für m= 0,9 auf. Der Grund für die hohe Schwankungsbreite
im Modulationsgradbereich 0,3 bis 0,7 resultiert aus der Zusammensetzung der Schaltrei-
henfolge in den Untersektoren I und II: In diesem Modulationsgradbereich sind im Wesent-
lichen die kleinen RZ geschaltet und bei diesen werden immer nur von einem der beiden
kleinen Basis-RZ beide redundanten RZ in einer Schaltperiode verwendet (vgl. Tab. 5.1 in
Kap. 5.2). Hieraus folgt, dass der jeweils andere kleine RZ nicht redundant verwendet wird
und damit eine Spannungsunsymmetrie verursacht. Bei Berücksichtigung einer proportiona-
len Abhängigkeit von Spannungsamplitude und Drehzahl (Abb. 6.5b) ist zu erkennen, dass
mit größer werdendem Modulationsgrad ∆uNP,max grundsätzlich kleiner wird. Auch in dieser
Betrachtung gilt, dass die Schwankungsbreite des NP-Potentials für m = 1,0 größer ist als
für m = 0,9.
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Abb. 6.4: Analyse der Auswirkung der Grundschwingungsfrequenz auf die zeitlichen Ver-
läufe der ZK-Spannungen uC1 und uC2 mit Udc = 750V, Cdc = 150µF = 4,65pu,
cosϕ = 0,9, LMotor = 0,75mH = 0,086pu und fp = 20kHz
(a) fel = 50Hz, m = 0,25
(b) fel = 200Hz, m = 1,0
Im Folgenden werden die gesteuerte und die geregelte NP-Spannungsstabilisierung betrach-
tet. Für die gesteuerte Spannungsstabilisierung werden die drei Phasenströme genutzt, um
das NP-Potential zu stabilisieren. Bei ausschließlicher Verwendung dieses Verfahrens er-
folgt jedoch keine Rückführung der Spannungsaufteilung der ZK-Spannungen über C1 und
C2, so dass als Erweiterung der gesteuerten Variante die geregelte NP-Balancierung verwen-
det wird. Das Prinzipbild ist in Abb. 6.6 dargestellt.
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Abb. 6.5: Darstellung der Schwankungsbreite des NP-Potentials für unterschiedliche Cdc und
m mit Udc = 750V, Iˆx = 39,5A, cosϕ = 0,9 und LMotor = 0,75mH = 0,086pu
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Abb. 6.6: Konzept der Steuerung durch Rückführung der Phasenströme und der Rege-
lung durch Rückführung der Phasenströme und ZK-Spannungen für 3-Level-
Wechselrichter
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6.2 Auslegung der ZK-Kapazität bei 3-Level-Wechselrichtern
Auf die generelle Auslegung der ZK-Kapazität in Wechselrichtern wurde in Kap. 3.2 ein-
gegangen. In diesem Abschnitt wird die Auslegung der ZK-Kapazität für 3-Level-Wechsel-
richter im Vergleich zum 2-Level-VSI dargestellt. Für einen sinusförmigen Ausgangsstrom
und eine konstante ZK-Spannung ergibt sich der Effektivwert des Kondensatorstromes i˜C für
einen 2-Level-VSI nach Gl. 6.3 [188].
i˜C = Iˆx ·
√√√√m ·( √3
4 ·pi + cos
2ϕ
(√
3
pi
− 9
16
·m
))
(6.3)
Diese Gleichung ist nach [137] ebenfalls für die Berechnung der Kondensatorströme des
3-Level-NPC und damit auch des T-Type-Wechselrichters gültig. Hierbei wird die Auswir-
kung einer NP-Balancierung auf den Effektivwert der Kondensatorströme vernachlässigt.
Der Effektivwert des Kondensatorstromes und damit in erster Näherung die Temperatur und
Verluste des Kondensators sind abhängig vom Modulationsgrad m, der Phasenverschiebung
zwischen Strom und Spannung ϕ und dem Phasenstrom. Die Kapazität und die Pulsfre-
quenz fp haben hingegen keinen Einfluss auf i˜C. Für den Vergleich werden im 2-Level-VSI
zur Erreichung der ZK-Spannung zwei Kondensatoren seriell geschaltet. Eine genauere Be-
stimmung der Kondensatorverluste kann durch Berücksichtigung der Frequenzabhängigkeit
erfolgen. Hierzu muss der Verlustanteil jeder Harmonischen unter Berücksichtigung der Fre-
quenzabhängigkeit des ESR-Wertes berechnet werden [137].
Für den 2-Level-VSI kann anstelle von zwei seriell geschalteten Kondensatoren einer einer
höheren Sperrspannungsklasse verwendet werden. Unter Annahme desselben ZK-Kapazitäts-
wertes ist in diesem Fall für die 3-Level-Wechselrichter im Vergleich zum 2-Level-VSI mit
einem Kondensator eine um den Faktor vier höhere Gesamtkapazität notwendig. Das Volu-
men der ZK-Kapazität der 3-Level-Wechselrichter wird im Vergleich zum 2-Level-VSI mit
einem Kondensator abgeschätzt: Unter Berücksichtigung von Gl. 3.11 aus Kap. 3.2 ergibt
sich aufgrund der notwendigen höheren Gesamtkapazität für die 3-Level-Wechselrichter ein
um den Faktor 2,3 bis 3,0 größeres Volumen. Gleichzeitig reduziert sich aufgrund der Hal-
bierung der Kondensatornennspannung das Volumen der ZK-Kondensatoren um den Faktor
0,69 bis 0,53 nach Gl. 3.12. Mit diesen Annahmen liegt das Volumen der ZK-Kondensatoren
bei gleicher ZK-Gesamtkapazität für 3-Level-Wechselrichter zwischen 71,3% bis 141% des
2-Level-VSI mit einem Kondensator. Damit wird der Unterschied zwischen den Volumen
der ZK-Kondensatoren im Wesentlichen durch die Auslegung des Kondensatorherstellers
und nicht durch die Wahl der betrachteten Wechselrichtertopologie bestimmt.
Für die 3-Level-Wechselrichter ist zusätzlich die Auswirkung der Dimensionierung der ZK-
Kapazität auf die Balancierung des NP-Potentials in allen Arbeitspunkten zu betrachten.
Auf die Möglichkeiten der NP-Balancierung und die resultierende Schwankungsbreite des
NP-Potentials ∆uNP,max in Abhängigkeit der Gesamtkapazität Cdc wird im Folgenden einge-
gangen.
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6.3 Stabilisierungsverfahren und Auswahl der Referenzverfahren
In diesem Abschnitt werden die wesentlichen, in der Literatur aufgeführten Verfahren zur
Stabilisierung des NP-Potentials dargestellt und anhand der Angaben in den Veröffentlichun-
gen bewertet. Für die Balancierung werden ausschließlich Verfahren betrachtet, die eine An-
passung der Modulation vornehmen und damit keine zusätzliche Hardware benötigen. Auf
Basis dieser Bewertung werden für die Untersuchung geeignete Verfahren ausgewählt und
für die Anwendung sinnvolle Erweiterungen der bekannten Verfahren aufgezeigt.
Die Balancierung des NP-Potentials kann sowohl bei trägerbasierter Modulation als auch bei
RZ-Modulation erfolgen, wobei grundsätzlich die beiden Modulationsverfahren ineinander
überführbar sind [160]. Die Balancierung des NP-Potentials für trägerbasierte Verfahren für
unterschiedliche Anwendungen sind beispielsweise in [185, 186, 189, 190, 191, 192, 193,
194] angegeben. Im Rahmen dieser Arbeit werden ausschließlich NP-Balancierungsverfah-
ren basierend auf der RZ-Modulation betrachtet, da die Platzierung der Schaltzeiten in der
Pulsperiode auch bei unsymmetrischen Schaltreihenfolgen frei gewählt werden kann.
In Abb. 5.2b ist die Aufteilung des Sektors 1 in vier Untersektoren gezeigt, wenn jeweils die
drei nächstliegenden Basis-RZ verwendet werden. Die Aufteilung in die gezeigten Untersek-
toren I, II, III und IV ist der gängigste Ansatz (vgl. Kap. 5.1), da aufgrund der Verwendung
der drei nächstliegenden Basis-RZ der THD-Wert der Ausgangsspannung am geringsten ist.
Die einfachste Möglichkeit zur Balancierung des NP-Potentials ist durch die Aufteilung der
Einschaltzeiten der kleinen RZ gegeben [175], die in Kap. 6.4.1 dargelegt wird. Die Balan-
cierung bei diesem Verfahren kann sowohl durch eine Rückführung der Phasenströme oder
der Phasenströme und der ZK-Spannungen erfolgen [195]. In [187] werden die Spannungen
uC1 und uC2 in der Berechnung der Einschaltzeiten der Basis-RZ (vgl. Abb. 6.1) berücksich-
tigt, so dass auch für uC1 6= uC2 eine korrekte Nachbildung des Soll-RZ möglich ist.
Eine weitere Möglichkeit besteht in der Verwendung eines Hysterese-Reglers für die Ba-
lancierung der ZK-Spannungen bei Verwendung der nächstliegenden Basis-RZ [11]. Der
NP-Balancierungsalgorithmus wird für einen 3-Level-Antriebswechselrichter für Elektro-
fahrzeuge vorgeschlagen. Für die Balancierung werden die redundanten kleinen RZ verwen-
det, so dass die NP-Balancierungsgrenzen identisch sind. Es werden in Abhängigkeit des
Verhältnisses von uC1 und uC2 die in Tab. 6.2 angegeben Schaltreihenfolgen für den Sektor 1
verwendet, die Überlegungen für die anderen Sektoren sind analog und können [11] entnom-
men werden. Es ist zu erkennen, dass im Untersektor II beim Wechsel des Schaltzustandes
zwei Phasen gleichzeitig geschaltet werden müssen.
Die Balancierung des NP-Potentials ist bei Modulationsverfahren, die ausschließlich die
NTV verwenden, nicht in jedem Betriebspunkt möglich [178]. Daher sind für die Balancie-
rung des NP-Potentials in der Literatur drei alternative Einteilungen eines Sektors in Unter-
sektoren vorgeschlagen. Bei diesen Verfahren werden nicht mehr die nächstliegenden Basis-
RZ zur Nachbildung von U−→∗ verwendet, so dass sich der THD-Wert erhöht. In Abb. 6.7a
ist die Aufteilung des Sektors 1 in fünf Untersektoren 1v, 2v, 3v, 4v und 5v (v: virtuell) bei
Verwendung des Konzeptes des virtuellen RZ nach [183] gezeigt. Die virtuellen RZ werden
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Tab. 6.2: Schaltsequenzen für den Sektor 1 bei der NP-Hysterese-Regelung nach [11]
Untersektor
Verhältnis der
Schaltsequenz
ZK-Spannungen
I
uC1 ≥ uC2 000→ p00→ pp0→ p00→ 000
uC1 < uC2 nnn→ 0nn→ 00n→ 0nn→ nnn
II
uC1 ≥ uC2 p00→ pp0→ p0n→ pp0→ p00
uC1 < uC2 0nn→ 00n→ p0n→ 00n→ 0nn
III
uC1 ≥ uC2 p00→ p0n→ ppn→ p0n→ p00
uC1 < uC2 0nn→ pnn→ p0n→ pnn→ 0nn
IV
uC1 ≥ uC2 pp0→ ppn→ p0n→ ppn→ pp0
uC1 < uC2 00n→ p0n→ ppn→ p0n→ 00n
so gewählt, dass der NP-Strom für jeden virtuellen RZ null ist. Hierdurch kann unabhängig
vom Modulationsgrad und vom Phasenwinkel das NP-Potential stabilisiert werden. Einzige
Voraussetzung für das Verfahren ist, dass die Summe der drei Phasenströme null ist. Ein
Nachteil dieses Verfahrens ist die aufwendige Realisierung der Regelung des NP-Potentials
[196]. Das Verfahren wird in Kap. 6.4.2 als Referenzverfahren vorgestellt.
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Abb. 6.7: Aufteilung des Sektors 1 in Untersektoren für
(a) RZ-Modulation nach [183] in fünf Untersektoren
(b) RZ-Modulation nach [197] in sechs Untersektoren
Eine weitere Einteilung des Sektors 1 in sechs Untersektoren ist in Abb. 6.7b für das Verfah-
ren nach [197] angegeben, bei dem auch eine NP-Balancierung im Übermodulationsbereich
möglich ist. Daher wird in [197] die Einteilung in sechs Untersektoren nur für m > 0,6923
betrachtet; für kleinere m werden die nächstliegenden Basis-RZ verwendet. Es wird exem-
plarisch der Untersektor 4∆ betrachtet. In diesem Untersektor werden die RZ U−→S1 (p00 und
0nn), U−→L1 (pnn) und U−→L2 (ppn) zur Nachbildung des Soll-RZ U−→∗ verwendet. Bei der Rea-
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lisierung der Schaltreihenfolge müssen dann entweder zwei Phasen gleichzeitig geschaltet
werden oder es muss ein direkter Wechsel zwischen p und n stattfinden, um ausschließlich
die drei genannten Basis-RZ zu schalten. Letzteres ist insbesondere für den NPC aufgrund
der Aufteilung der ZK-Spannung über den LHL im dynamischen Schaltvorgang kritisch (vgl.
Kap. 4.3). Daher wird dieses Verfahren nicht weiter berücksichtigt.
In [198] wird das RZ-Diagramm in insgesamt 12 Sektoren eingeteilt, wodurch jeder Sektor
des ursprünglichen RZ-Hexagons in zwei Untersektoren nach Abb. 6.8 unterteilt wird. Die
vier möglichen Schaltsequenzen im Untersektor I sind in Tab. 6.3 angegeben. Der Start- und
End-RZ ist jeweils der Null-RZ 000, für die Schaltsequenzen (3) und (4) kann zusätzlich
noch der kleine RZ verwendet werden. Bei diesem NP-Balancierungsverfahren wird ins-
besondere bei hohen Modulationsgraden die Ausgangsstromwelligkeit erhöht, da hier der
Null-RZ geschaltet wird. Außerdem muss in Schaltsequenz (4) zwischen p und n geschaltet
werden, was beim 3-Level-NPC nicht direkt möglich ist und somit die Anzahl der Schalt-
handlungen erhöht. Aus diesen Gründen wird dieses Verfahren nicht weiter betrachtet.
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Abb. 6.8: Aufteilung des Sektor 1 in zwei Unter-
sektoren nach [198]
Tab. 6.3: Schaltsequenzen des Ver-
fahrens nach [198] im Sek-
tor 1
Schaltsequenz
(1) 000→ pp0→ p00→ 000
(2) 000→ 0nn→ 00n→ 000
(3) 000→ pnn→ p0n→ 000
(4) 000→ pnn→ ppn→ 000
Aufgrund der erhöhten Ausgangsstromwelligkeit bei Verwendung von NP-Balancierungs-
verfahren, die nicht die nächstliegenden Basis-RZ verwenden, wird in [199, 200] die Verwen-
dung von Hybrid-NP-Balancierungsverfahren vorgeschlagen: Solange eine Balancierung des
NP-Potentials mit den kleinen RZ möglich ist, werden die nächstliegenden Basis-RZ für die
Modulation verwendet. Ist die NP-Balancierung nicht mehr möglich, dann wird eines der
Verfahren eingesetzt, das die Balancierung mit nicht-nächstliegenden Basis-RZ (in [199]
das Verfahren des virtuellen RZ) realisiert. In [194] ist ein hybrides Verfahren für träger-
basierte Modulation vorgestellt. Der Vorteil von hybriden Verfahren ist, dass nicht in je-
dem Betriebspunkt eine Erhöhung der Stromwelligkeit aufgrund der Verwendung der nicht-
nächstliegenden Basis-RZ akzeptiert werden muss.
Als weiteres Kriterium für den Vergleich der Balancierungsverfahren sind die Systemver-
luste zu analysieren. Für das Verfahren des virtuellen RZ nach [183] ist zwar eine größe-
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re Anzahl an Schalthandlungen pro Schaltperiode notwendig, jedoch verursachen diese zu-
sätzlichen Schalthandlungen nur geringfügig höhere Verluste [196]. In [171] sind die Aus-
wirkungen unterschiedlicher NP-Balancierungsverfahren auf den Wirkungsgrad untersucht.
Insbesondere mit abnehmendem cosϕ kann durch das in [171] vorgeschlagene Verfahren der
Wirkungsgrad gegenüber einem Hysterese-Verfahren gesteigert werden.
Im folgenden Abschnitt werden zwei Verfahren zur Balancierung des NP-Potentials vorge-
stellt: die Balancierung durch Aufteilung der Einschaltzeit der kleinen RZ und das Verfahren
des virtuellen RZ.
6.4 Bekannte NP-Balancierungsverfahren
In diesem Abschnitt werden die in Kap. 6.3 für die Untersuchung ausgewählten NP-Balancier-
ungsverfahren vorgestellt. Der Einfluss auf die Gleichtaktspannung wird hierbei nicht analy-
siert, da für die sichere Anwendung die Balancierung des NP-Potentials Priorität hat.
6.4.1 Balancierung durch Aufteilung der Einschaltzeiten der kleinen RZ
Die einfachste Möglichkeit zur NP-Balancierung bei RZ-Modulation stellt die Aufteilung
der Einschaltzeit des redundanten kleinen RZ dar. Ausgehend von Abb. 5.2b kann der NP-
Strom iNP jeweils für die vier Untersektoren nach den Gln. 6.4 bis 6.7 berechnet werden
[178].
iNP,I = mS1 ·dS1 · iS1+mS2 ·dS2 · iS2 (6.4)
iNP,II = dM · iM+mS1 ·dS1 · iS1+mS2 ·dS2 · iS2 (6.5)
iNP,III = dM · iM+mS1 ·dS1 · iS1 (6.6)
iNP,IV = dM · iM+mS2 ·dS2 · iS2 (6.7)
Die auf die Pulsperiodendauer Tp normierten Einschaltzeiten der jeweiligen Basis-RZ d0,
dS1, dS2, dM, dL1 und dL2 und der Aufteilungsfaktor der Einschaltzeiten der redundanten RZ
mS1 und mS2 für den ersten Sextanten sind in den Gln. 6.8 bis 6.12 definiert. Für die anderen
Sektoren ist die Definition identisch, die positiven und negativen kleinen RZ ergeben sich
nach Tab. 6.1. Die Variablen mS1 und mS2 sind in dem Bereich [−1,+1] definiert.
dS1+dS2+dM+dL1+dL2+d0 = 1 (6.8)
dS1(p00) = (1−mS1) ·
dS1
2
(6.9) dS1(0nn) = (1+mS1) ·
dS1
2
(6.10)
dS2(00n) = (1−mS2) ·
dS2
2
(6.11) dS2(pp0) = (1+mS2) ·
dS2
2
(6.12)
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Für die Bestimmung der Faktoren mS1 und mS2 zur Aufteilung der Einschaltzeit auf die
beiden kleinen redundanten RZ wird i¯NP = 0 für eine Pulsperiode angenommen. Im Un-
tersektoren I und II kann nach Kap. 5.2 entweder U−→S1 oder U−→S2 als Start-RZ verwendet
werden, so dass entweder mS1 oder mS2 zur Balancierung genutzt wird. Die Berechnungen
für den Untersektor I sind in den Gln. 6.13 und 6.14 angegeben, für den Untersektor II in
den Gln. 6.15 und 6.16.
mS1,I =
dS2 · iS2
dS1 · iS1 (6.13) mS2,I =−
dS1 · iS1
dS2 · iS2 (6.14)
mS1,II =−dM · iM+dS2 · iS2dS1 · iS1 (6.15)
mS2,II =−dM · iM−dS1 · iS1dS2 · iS2 (6.16)
Im Untersektor III ist ausschließlich der rechte kleine RZ eines Sektors nächstliegender
Basis-RZ, so dass in diesem Untersektor der Faktor mS1 (Gl. 6.17) und in Untersektor IV
entsprechend der Faktor mS2 (Gl. 6.18) verwendet wird.
mS1,III =− dM · iMdS1 · iS1 (6.17) mS2,IV =−
dM · iM
dS2 · iS2 (6.18)
Die Bestimmung der Balancierungsgrenzen bei Verwendung der nächstliegenden Basis-RZ
ist in [186] angegeben und in Abb. 6.9a für den gesamten Bereich der Phasenverschiebung
ϕ dargestellt. Für alle Modulationsgrade in der in Abb. 6.9 grau gekennzeichneten Fläche
kann das NP-Potential balanciert werden. In Abb. 6.9b ist der für den motorischen Betrieb
relevante Arbeitsbereich vergrößert dargestellt. Für m> 1,1 ist in keinem Betriebspunkt eine
NP-Balancierung durch die kleinen RZ möglich.
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Abb. 6.9: Maximal möglicher Modulationsgrad bei Balancierung des NP-Potentials durch
Aufteilung der kleinen RZ
(a) gesamter Winkelbereich ϕ
(b) Ausschnitt des Winkelbereiches
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Abb. 6.10: Untersuchung der normierten Einschaltzeiten der Basis-RZ und des maximal
möglichen Modulationsgrads mmax bei Verwendung der kleinen RZ zur NP-
Balancierung im Untersektor III des Sektors 1
(a) cosϕ = 1,0
(b) cosϕ = 0,9
Mithilfe von Abb. 6.10 werden die normierten Einschaltzeiten dS1 und dM sowie mmax im
Winkelbereich 0 ≤ ωt ≤ 16pi für cosϕ = 1,0 und cosϕ = 0,9 analysiert. Die Einschalt-
zeit von U−→M steigt in beiden Fällen mit zunehmendem ωt an. Für cosϕ = 1,0 ist das
NP-Potential in dem Winkelbereich 118pi ≤ ωt ≤ 16pi nicht mehr für alle m balancierbar,
da hier der Anteil des NP-Stromes von U−→M nicht durch die Aufteilung von dS1 auf die bei-
den redundanten Schaltzustände von U−→S1 kompensiert werden kann. Bei ωt ≈
pi
9 ist eine
NP-Balancierung maximal für m = 1,1 möglich. Dieser Wert entspricht dem maximal ba-
lancierbaren Modulationsgrad mmax für cosϕ = 1,0 nach Abb. 6.9. Für ωt > 19pi steigt mmax
wieder an, da hier im Sektor 1 iM = ib im Verhältnis zu iS1 = ia deutlich kleiner wird. Bei
cosϕ = 0,9 ist der NP-Strom für U−→M größer, so dass bereits ab einem kleineren ωt das
NP-Potential nicht mehr für m = 2√
3
balanciert werden kann und mmax stärker abnimmt.
Ab ωt ≈ 0,4 und mmax ≈ 0,96 wechselt U−→∗ in den Untersektor II, so dass der Bereich
0,4 ≤ωt ≤ 16pi nicht im Untersektor III mit balanciertem NP-Potential durch die kleinen RZ
realisierbar ist. Es ist jedoch zu erkennen, dass die Grenze der NP-Balancierung aus Abb.
6.9 nur zu einem Zeitpunkt gilt und zu den anderen Zeitpunkten innerhalb des Sektors eine
Balancierung des NP-Potentials möglich ist.
Das Konzept der Steuerung der NP-Balancierung durch Rückführung der Phasenströme kann
zu einer Regelung der NP-Balancierung durch Rückführung der ZK-Spannungen erweitert
werden. Hierzu wird ein P-Regler mit der Verstärkung kp verwendet [195]. In [201] wird für
trägerbasierte Modulation ebenfalls ein P-Regler vorgeschlagen, bei dem kp in Abhängigkeit
des Betriebspunktes variiert wird. Im Folgenden wird kp konstant gehalten und es wird der
Sektor 1 zur Darstellung des Verfahrens verwendet.
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Nach [195] wird die Berechnung von mS1 bzw. mS2 modifiziert (Gln. 6.19 bis 6.24), so
dass eine Differenz der ZK-Spannungen uC1 und uC2 ausbalanciert werden kann. Hierbei
gilt weiterhin der maximal balancierbare Modulationsgradbereich nach Abb. 6.9. Mit diesem
Ansatz sind die Faktoren mS1 und mS2 abhängig von den Einschaltzeiten der nächstliegenden
Basis-RZ, den Phasenströmen und den ZK-Spannungen uC1 und uC2 zu bestimmen.
m′S1,I =
dS2 · iS2− kp · (uC1−uC2)
dS1 · iS1 (6.19)
m′S2,I =−
dS1 · iS1− kp · (uC1−uC2)
dS2 · iS2 (6.20)
m′S1,II =−
dM · iM+ kp · (uC1−uC2)+dS2 · iS2
dS1 · iS1 (6.21)
m′S2,II =−
dM · iM+ kp · (uC1−uC2)−dS1 · iS1
dS2 · iS2 (6.22)
m′S1,III =−
dM · iM+ kp · (uC1−uC2)
dS1 · iS1 (6.23)
m′S2,IV =−
dM · iM+ kp · (uC1−uC2)
dS2 · iS2 (6.24)
In Abb. 6.11 sind für zwei Betriebspunkte (cosϕ = 1,0 und cosϕ = 0,9) bei m = 1,1 die
zeitlichen Verläufe der Phasenströme ix, die Umrichterausgangsspannung der Phase a uaNP
und die ZK-Spannungen uC1 und uC2 für fp = 10kHz und fp = 20kHz dargestellt, in denen
keine Rückführung der ZK-Spannung erfolgt (gesteuerter Betrieb mit kp = 0). Die Pulsfre-
quenz hat bei sonst gleichen Systemparametern einen vernachlässigbaren Einfluss auf die
Schwankungsbreite des NP-Potentials. Im Betriebspunkt cosϕ = 0,9 und m = 1,1 (Abb.
6.11c und 6.11d) wird der maximal mit den nächstliegenden Basis-RZ balancierbare Modu-
lationsgrad mmax deutlich überschritten, so dass sich der gezeigte Verlauf für uC1 und uC2
ergibt.
Die zeitlichen Verläufe der Phasenströme, der Umrichterausgangsspannung der Phase a und
der ZK-Spannungen sind in Abb. 6.12 vergleichend mit einer Steuerung und mit einer Rege-
lung dargestellt. In Abb. 6.12a ist der gesteuerte Fall für eine statische Spannungsdifferenz
zwischen uC1 und uC2 gezeigt. Diese kann erwartungsgemäß nicht ausgeglichen werden, wo-
durch die Phasenströme bei nicht Berücksichtigung niederfrequente Harmonische enthalten.
Für dieselben Anfangsbedingungen ist in Abb. 6.12b die Regelung der ZK-Spannungen mit
kp = 1,0 dargestellt. In diesem Fall wird die stationäre Spannungsdifferenz durch den P-
Regler ausgeregelt. Zusätzlich ist zu erkennen, dass zwischen t = 0,5ms bis t = 1ms die
Grenzen ([−1,1]) von mS1 bzw. mS2 erreicht sind und daher uC1 zu diesem Zeitpunkt nicht
weiter reduziert werden kann.
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Abb. 6.11: Simulative Untersuchung der Auswirkung der Pulsfrequenz auf die Schwan-
kungsbreite der ZK-Spannungen uC1 und uC2 bei NP-Balancierung durch die
kleinen RZ im gesteuerten Betrieb (kp = 0) für zwei unterschiedliche Betrieb-
spunkte (Cdc = 150µF= 4,65pu, Udc = 750V, fel = 200Hz, LMotor = 0,75mH=
0,086pu, m = 1,1)
(a) fp = 10kHz, cosϕ = 1,0
(b) fp = 20kHz, cosϕ = 1,0
(c) fp = 10kHz, cosϕ = 0,9
(d) fp = 20kHz, cosϕ = 0,9
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Abb. 6.12: Simulative Untersuchung der Regelung der ZK-Spannungen uC1 und uC2 bei NP-
Balancierung durch die kleinen RZ im Vergleich zur Steuerung für zwei Betrieb-
spunkte (Cdc = 150µF= 4,65pu, Udc = 750V, fel = 200Hz, LMotor = 0,75mH=
0,086pu, cosϕ = 0,95)
(a) m = 1,1, kp = 0 mit Anfangsbedingung uC1 6= uC2
(b) m = 1,1, kp = 1,0 mit Anfangsbedingung uC1 6= uC2
(c) m = 1,05, kp = 0 mit Anfangsbedingung uC1 = uC2
(d) m = 1,05, kp = 1,0 mit Anfangsbedingung uC1 = uC2
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Die Auswirkung des P-Reglers auf die ZK-Spannungen im balancierten Betriebspunkt für
einen Betriebspunkt (cosϕ = 0,9, m = 1,05), in dem eine Balancierung des NP-Potentials
mit den kleinen RZ nicht möglich ist, ist in Abb. 6.12d gezeigt. Zum Vergleich ist in Abb.
6.12c derselbe Betriebspunkt mit einer Steuerung angegeben. Im gesteuerten Betrieb ergibt
sich in diesem Fall eine Spannungsschwankungsbreite des NP-Potentials von ∆uNP,max ≈
5V, im geregelten Betrieb von ∆uNP,max ≈ 9V.
Die größere Schwankungsbreite des NP-Potentials bei Regelung im Vergleich zur Steuerung
kann wie folgt erklärt werden: Die Zeitperiode, in der i¯NP = 0 durch die Wahl von mS1
bzw. mS2 erreicht werden kann, ist im gesteuerten und geregelten Betrieb gleich groß. In
diesen Zeitperioden, in denen eine Ausbalancierung durch die kleinen RZ nicht möglich ist,
tritt in beiden Fällen die gleiche Spannungsdifferenz udiff auf. Der Grund für die größere
Schwankungsbreite des NP-Potentials liegt in den Zeitperioden, in denen durch die Wahl
von mS1 bzw. mS2 eine Balancierung des NP-Potentials möglich ist. Bei einer Steuerung
bleiben uC1 und uC2 in dieser Zeitperiode konstant, d.h. die stationäre Spannungsdifferenz
wird nicht ausgeglichen. Es ergibt sich, wie in Abb. 6.12c zu erkennen, eine Schwankungs-
breite von udiff. Bei Regelung des NP-Potentials wird die Spannungsdifferenz udiff der beiden
ZK-Spannungen uC1 und uC2 in der Zeitperiode ausgeglichen, in der eine Balancierung mög-
lich ist. Kann die Spannungsdifferenz udiff vollständig ausgeregelt werden, dann verdoppelt
sich entsprechend die Schwankungsbreite des NP-Potentials bei Regelung im Vergleich zur
Steuerung auf 2 ·udiff.
In Abb. 6.13a ist die Schwankungsbreite ∆uNP,max über der ZK-Kapazität Cdc für verschiede-
ne m( fel) bei Steuerung des NP-Potentials und in Abb. 6.13b bei Regelung des NP-Potentials
mit kp = 1,0 dargestellt. Im Vergleich zur Schwankungsbreite ∆uNP,max aus Abb. 6.5b ist
diese für alle Cdc reduziert, insbesondere für kleine Modulationsgrade m < 0,5 kann das
NP-Potential konstant gehalten werden. Für die Modulationsgrade m > 0,5 im balancier-
baren Bereich (vgl. Abb. 6.5b) ist die auftretende Schwankungsbreite bei Regelung des
NP-Potentials gegenüber dem gesteuerten Betrieb nochmals reduziert. Im Betriebspunkt
m = 1,0, der für cosϕ = 0,9 nicht im balancierbaren Bereich liegt, ist die Schwankungs-
breite sowohl im geregelten als auch im gesteuerten Betrieb am größten, obwohl eine höhere
Ausgangsfrequenz fel vorliegt. Im geregelten Fall ist entsprechend der obigen Analyse die
Schwankungsbreite für m = 1,0 größer als im gesteuerten Betrieb.
6.4.2 Konzept des virtuellen RZ
In diesem Abschnitt wird die Funktionsweise des Verfahrens des virtuellen RZ [183] im
Vergleich zur RZ-Modulation mit Verwendung der nächstliegenden Basis-RZ dargestellt.
Die Aufteilung des Sektors 1 in fünf Untersektoren für das Verfahren des virtuellen RZ ist
in Abb. 6.7a in Kap. 6.3 gezeigt. Der virtuelle mittlere RZ U−→M,v des Sektors 1 wird nach
Gl. 6.25, der virtuelle rechte RZ U−→S1,v nach Gl. 6.26 und der linke kleine virtuelle RZ nach
Gl. 6.27 bestimmt (v: virtuell). Für U−→S1,v und U−→S2,v ist bei einer symmetrischen Aufteilung
der Einschaltzeiten von U−→Sp und U−→Sn der mittlere NP-Strom über eine Pulsperiode null. Für
U−→M,v gilt unter Berücksichtigung der Ergebnisse aus Tab. 6.1 und der Voraussetzung eines
6 Balancierung des Neutralpunkt-Potentials 85
100 200 300 400 5000
1
2
3
4
5
6
Cdc (µF)
∆ 
u
N
P,
m
ax
 
(V
)
 
 
m=0,1
m=0,2
m=0,3
m=0,4
m=0,5
m=0,6
m=0,7
m=0,8
m=0,9
m=1,0
(a)
100 200 300 400 5000
1
2
3
4
5
6
7
8
Cdc (µF)
∆ 
u
N
P,
m
ax
 
(V
)
 
 
m=0,1
m=0,2
m=0,3
m=0,4
m=0,5
m=0,6
m=0,7
m=0,8
m=0,9
m=1,0
(b)
Abb. 6.13: Darstellung der Schwankungsbreite ∆uNP,max bei NP-Balancierung durch die klei-
nen RZ für verschiedene Cdc und m mit Udc = 750V, Iˆx = 39,5A, cosϕ = 0,9,
LMotor = 0,75mH = 0,086pu und fel = m ·200Hz
(a) Steuerung
(b) Regelung mit kp = 1,0
symmetrischen Systems (ia+ ib+ ic = 0), dass der Mittelwert des durch U−→M,v erzeugten NP-
Stroms iNP in einer Schaltperiode ebenfalls null ist. Somit werden im Konzept der virtuellen
RZ ausschließlich RZ verwendet, die das NP-Spannungsniveau über eine Pulsperiode nicht
beeinflussen.
U−→M,v =
1
3
·U−→S1p+
1
3
·U−→M+
1
3
·U−→S2p (6.25)
U−→S1,v =
1
2
·U−→S1p+
1
2
·U−→S1n (6.26)
U−→S2,v =
1
2
·U−→S2p+
1
2
·U−→S2n (6.27)
Mit Gl. 6.28 kann der virtuelle RZ U−→M,v berechnet und in Abhängigkeit von U−→M dargestellt
werden.
U−→M,v =
2 ·√3
9
·Udc · e j
pi
6 =
2
3
·U−→M (6.28)
Damit ergeben sich für die fünf Untersektoren die jeweils zur Nachbildung des Soll-RZ U−→∗
zu verwendenden RZ nach Tab. 6.4. Es werden in jedem Sektor fünf Basis-RZ verwendet.
Die Berechnung der Einschaltzeiten der RZ kann nach dem Verfahren nach [183] durchge-
führt werden. An dieser Stelle wird eine alternative Berechnungsmethode vorgestellt, die auf
dem Verfahren in gh-Koordinaten nach [174] basiert und entsprechend für den Ansatz des
virtuellen RZ adaptiert wird. Auf diese Weise kann auf das Lösen von trigonometrischen
Gleichungen verzichtet werden. Hierzu ist in Abb. 6.14 die Einteilung des Sektors 1 für das
Verfahren des virtuellen RZ [183] und die Einteilung nach dem Konzept der NTV darge-
stellt. Es sind die Überschneidungsbereiche zwischen NTV-Modulation und dem Verfahren
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des virtuellen RZ gekennzeichnet, um die Berechnung der Einschaltzeiten für das Verfah-
ren des virtuellen RZ auf Basis der gh-Koordinaten durchführen zu können. Die Einteilung
in Untersektoren in Abb. 6.14 ist nach dem Verfahren des virtuellen RZ vorgenommen, der
zusätzliche Index kennzeichnet den Untersektor nach dem NTV-Verfahren.
Tab. 6.4: Verwendete Basis-RZ in den fünf
Untersektoren im Sektor 1 nach
[183]
Unter-
RZ
sektor
1v U−→S1p, U−→S2p, U−→S1n, U−→S1n, U−→0
2v U−→S1p, U−→S2p, U−→S1n, U−→S1n, U−→M
3v U−→S1p, U−→S2p, U−→S1n, U−→L1, U−→M
4v U−→S1p, U−→S2p, U−→L1, U−→L2, U−→M
5v U−→S1p, U−→S2p, U−→S2n, U−→L2, U−→M
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Abb. 6.14: Aufteilung des Sektors 1 nach
NTV und virtueller RZ
In Tab. 6.5 ist die Bestimmung des Untersektors nach dem Verfahren des virtuellen RZ aus
den Untersektoren und den normierten Einschaltzeiten nach dem Verfahren der nächstlie-
genden Basis-RZ angegeben. Für jede Sektortransformation sind die auf die Pulsperiode
normierten Einschaltzeiten neu nach Tab. 6.6 zu bestimmen. Die normierten Einschaltzeiten
nach dem Konzept des virtuellen RZ werden mit dem Index „v“ gekennzeichnet.
Tab. 6.5: Kriterien zur Sektorbestimmung beim Verfahren des virtuellen RZ aus normierten
Einschaltzeiten des NTV-Verfahrens
Untersektor nach NTV Unterscheidungskriterien Untersektor virtuell
I - 1v
II dS1 > dM dS2 > dM 2vII
II dS1 > dS2 dS1 > dM dS2 < dM 3vII
II dS1 < dM dS2 < dM 4vII
II dS1 < dS2 dS1 < dM dS2 > dM 5vII
III dS1 > dM 3vIII
III dS1 < dM 4vIII
IV dS2 > dM 5vIV
IV dS2 < dM 4vIV
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Tab. 6.6: Berechnung der normierten Einschaltzeiten der virtuellen RZ aus den normierten
Einschaltzeiten des NTV-Verfahrens
Untersektor
d0v dS1v dS2v dMv dL1v dL2vvirtuell
1v d0 dS1 dS1 0 0 0
2vII 0 dS1−dM dS2−dM 3dM 0 0
3vII 0 dS1−dM 0 32 (dS2+dM) 12 (dM−dS2) 0
3vIII 0 dS1−dM 0 32dM 12dM+dL1 0
4vII 0 0 0 32 (1−dM) 12 (dM−ds2) 12 (dM−dS1)
4vIII 0 0 0 32dS1
1
2dM+dL1
1
2 (dM−dS1)
4vIV 0 0 0 32dS2
1
2 (dM−dS2) 12dM+dL2
5vII 0 0 dS2−dM 32 (1−dS2) 0 12 (dM−dS2)
5vIV 0 0 dS2−dM 32dM 0 12dM+dL2
Die Schaltzeiten der virtuellen RZ nach Tab. 6.6 werden in die Schaltzeiten der Basis-RZ
umgerechnet, die in Tab. 6.7 angegeben sind. Es ist zu erkennen, dass die Einschaltzeiten der
kleinen RZ dS1n und dS2n im Vergleich zu dS1p und dS2p kleiner sind. In jeder Pulsperiode
werden fünf Basis-RZ verwendet, so dass sich die Anzahl der Schaltvorgänge im Vergleich
zum NTV-Modulationsverfahren um zwei erhöht. Die Schaltsequenzen für das Verfahren
des virtuellen RZ für den Sektor 1 sind in Tab. 6.8 bei Verwendung der kleinen RZ als
Start-RZ angegeben. Eine einfache Realisierung der NP-Balancierung bei einer stationären
Abweichung ist durch die Aufteilung der Einschaltzeiten der kleinen RZ bei diesem Mo-
dulationsverfahren beispielsweise im Untersektor 4v nicht möglich, da hier nur U−→S1p und
U−→S2p verwendet werden. Die in [196] vorgeschlagene Regelung des NP-Potentials benötigt
die Berechnung der Phasenverschiebung zwischen Strom und Spannung, wodurch sich die
Komplexität erhöht.
Die Phasenströme, die Ausgangsspannung uaNP und die ZK-Spannungen sind für m = 1,05,
cosϕ = 0,9 und fp = 20kHz in Abb. 6.15a für uC1 = uC2 und in Abb. 6.15b für uC1 > uC2
jeweils für eine Grundschwingungsperiode dargestellt. Im Vergleich zur Ausgangsspannung
bei der NP-Balancierung mit kleinen RZ (vgl. Abb. 6.12) werden jeweils pro Phase in zwei
60◦-Intervallen alle drei Schaltzustände p, n, und 0 verwendet. Die Spannungen uC1 und
uC2 werden sowohl im stationär balancierten als auch im stationär nicht-balancierten Fall
konstant gehalten und es tritt nur eine sehr geringe Schwankungsbreite ∆uNP,max auf.
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Tab. 6.7: Berechnung der normierten Einschaltzeiten der Basis-RZ bei Verwendung der vir-
tuellen RZ
Untersektor
d0 dS1p dS1n dS2p dS2n dM dL1 dL2virtuell
1v d0
dS1
2
dsS1
2
dS2
2
dS2
2 0 0 0
2vII 0 dS1+dM2
dS1−dM
2
dS2+dM
2
dS2−dM
2 dM 0 0
3vII 0 dS1+dS22
dS1−dM
2
dS2+dM
2 0
dS2+dM
2
dM−dS2
2 0
3vIII 0 dS12
dS1−dM
2
dM
2 0
dM
2
dM
2 +dL1 0
4vII 0 1−dM2 0
1−dM
2 0
1−dM
2
dM−dS2
2
dM−dS1
2
4vIII 0 dS12 0
dS1
2 0
dS1
2
dM
2 +dL1
dM−dS1
2
4vIV 0 dS22 0
dS2
2 0
dS2
2
dM−dS2
2
dM
2 +dL2
5vII 0 dM+dS12 0
1−dM
2
dS2−dM
2
1−dS2
2 0
dM−dS1
2
5vIV 0 dM2 0
dS2
2
dS2−dM
2
dM
2 0
dM
2 +dL2
Tab. 6.8: Schaltsequenzen für die fünf Untersektoren des Sektors 1 für das Verfahren des
virtuellen RZ
Untersektor Schaltsequenz
1v 0nn→ 00n→ 000→ p00→ pp0→ p00→ 000→ 00n→ 0nn
pp0→ p00→ 000→ 00n→ 0nn→ 00n→ 000→ p00→ pp0
2v 0nn→ 00n→ p0n→ p00→ pp0→ p00→ 000→ 00n→ 0nn
pp0→ p00→ p0n→ 00n→ 0nn→ 00n→ p0n→ p00→ pp0
3v 0nn→ pnn→ p0n→ p00→ pp0→ p00→ p0n→ pnn→ 0nn
3v pp0→ p00→ p0n→ pnn→ 0nn→ pnn→ p0n→ p00→ pp0
4v 0nn→ 00n→ p0n→ ppn→ pp0→ ppn→ p0n→ 00n→ 0nn
4v pp0→ ppn→ p0n→ 00n→ 0nn→ 00n→ p0n→ ppn→ pp0
5v 0nn→ pnn→ p0n→ ppn→ pp0→ ppn→ p0n→ pnn→ 0nn
5v pp0→ ppn→ p0n→ pnn→ 0nn→ pnn→ p0n→ ppn→ pp0
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Abb. 6.15: Simulative Betrachtung der Modulation nach dem Konzept des virtuellen RZ
für zwei unterschiedliche Betriebspunkte (Cdc = 150µF = 4,65pu, Udc = 750V,
fel = 200Hz, LMotor = 0,75mH = 0,086pu, cosϕ = 0,9)
(a) m = 1,05, k = 0 mit Anfangsbedingung uC1 = uC2
(b) m = 1,05 mit Anfangsbedingung uC1 6= uC2
6.5 Erweiterung der Balancierung durch Aufteilung der kleinen RZ
In diesem Abschnitt wird eine Erweiterung für das in Kap. 6.4.1 erläuterte Verfahren prä-
sentiert, bei der eine Balancierung des NP-Potentials außerhalb des in Abb. 6.9 dargestellten
grauen Bereiches möglich ist. Die Methode wird als ∆dM-Verfahren bezeichnet und kann
in die Gruppe der Hybrid-NP-Balancierungsverfahren eingeordnet werden, da im regulären
Betrieb die Ansteuerung nach Kap. 6.4.1 erfolgt. Nur in den Fällen, in denen keine NP-
Balancierung durch die Aufteilung der Einschaltzeit der kleinen RZ möglich ist, wird die im
Folgenden vorgestellte Modulationsstrategie angewendet. Die Auswirkungen der Verfahren
bzw. einer Unsymmetrie der ZK-Spannung auf die Gleichtaktspannung werden hier wie in
Kap. 6.4 nicht betrachtet.
6.5.1 Theoretische Betrachtung des Verfahrens
In Kap. 6.4.1 ist beschrieben, wie die Balancierungsgrenzen durch die maximale Aufteilung
der Einschaltzeit auf einen der beiden redundanten kleinen RZ (Definition von mS1 und mS2
im Bereich [−1,+1]) festgelegt sind. Die Balancierung des NP-Potentials bei kleinen m ist
mit dem in Kap. 6.4.1 vorgestellten Verfahren möglich, so dass der Untersektor I im Folgen-
den nicht weiter betrachtet wird. Wenn mS1 = 1,0 bzw. mS2 = 1,0 gilt, dann wird ausschließ-
lich U−→S1p bzw. U−→S2p geschaltet. Im Fall mS1 =−1,0 bzw. mS2 =−1,0 wird nur U−→S1n bzw.
U−→S2n verwendet. Damit ergeben sich für die Untersektoren II, III und IV des Sektors 1 in
Abhängigkeit des Start- und End-RZ die in Tab. 6.9 zusammengefassten Schaltsequenzen.
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Aufgrund des verwendeten Start- und Endschaltzustandes ergeben sich entweder vier oder
sechs Schaltvorgänge pro Pulsperiode. In den Schaltsequenzen mit sechs Schaltvorgängen
ist die theoretische Einschaltzeit des Start-RZ null. Bei einer softwareseitigen Realisierung
der Schaltsequenzen muss, wenn die Platzierung der Ausblendzeit nicht gesondert betrach-
tet wird, für den Start-RZ eine Einschaltzeit in Höhe der Ausblendzeit vorgesehen werden.
Hieraus folgt, dass bei den langen Schaltsequenzen mS1 =±1,0 bzw. mS2 =±1,0 aufgrund
der Ausblendzeit nicht erreichbar und damit für diesen Betriebspunkt die kurzen Schaltse-
quenzen besser zur Balancierung des NP-Potentials geeignet sind.
Tab. 6.9: Schaltsequenzen für die Untersektoren II, III und IV des Sektors 1 bei mS1 =±1,0
bzw. mS2 =±1,0
Untersektor Start-RZ Schaltsequenz
II
U−→S1p mS1 = 1,0 0nn→ 00n→ p0n→ 00n→ 0nn
U−→S1p mS1 =−1,0 0nn→ 00n→ p0n→ p00→ p0n→ 00n→ 0nn
U−→S1n mS1 = 1,0 p00→ p0n→ 00n→ 0nn→ 00n→ p0n→ p00
U−→S1n mS1 =−1,0 p00→ p0n→ 00n→ p0n→ p00
U−→S2p mS2 = 1,0 pp0→ p00→ p0n→ p00→ pp0
U−→S2p mS2 =−1,0 pp0→ p00→ p0n→ 00n→ p0n→ p00→ pp0
U−→S2n mS2 = 1,0 00n→ p0n→ p00→ pp0→ p00→ p0n→ 00n
U−→S2n mS2 =−1,0 00n→ p0n→ p00→ p0n→ 00n
III
U−→S1p mS1 = 1,0 0nn→ pnn→ p0n→ pnn→ 0nn
U−→S1p mS1 =−1,0 0nn→ pnn→ p0n→ p00→ p0n→ pnn→ 0nn
U−→S1n mS1 = 1,0 p00→ p0n→ pnn→ 0nn→ pnn→ p0n→ p00
U−→S1n mS1 =−1,0 p00→ p0n→ pnn→ p0n→ p00
IV
U−→S2p mS2 = 1,0 pp0→ ppn→ p0n→ ppn→ pp0
U−→S2p mS2 =−1,0 pp0→ ppn→ p0n→ 00n→ p0n→ ppn→ pp0
U−→S2n mS2 = 1,0 00n→ p0n→ ppn→ pp0→ ppn→ p0n→ 00n
U−→S2n mS2 =−1,0 00n→ p0n→ ppn→ p0n→ 00n
Die Idee des ∆dM-Balancierungsverfahren ist es, die Einschaltzeit des mittleren RZ dM so
weit zu reduzieren, so dass über eine Pulsperiode i¯NP = 0 gilt. Hierzu wird die Einschalt-
zeit von U−→M, die nicht balanciert werden kann, gleichmäßig auf die beiden großen RZ U−→L1
und U−→L2 nach Abb. 6.16 aufgeteilt. Auf diese Weise wird U−→M durch U−→L1 und U−→L2 nach-
gebildet. Die aufzuteilende Differenz wird als ∆dM bezeichnet. Auf diese Weise ist es ge-
geben, dass ausschließlich in der nicht-balancierbaren Zeit nicht-nächstliegende Basis-RZ
zur Nachbildung von U−→∗ verwendet werden. Hierbei gilt, dass die Ausgangsstromwelligkeit
umso kleiner ist, je kleiner ∆dM ist.
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Abb. 6.16: Aufteilung der Einschaltzeiten im Untersektor III des Sektors 1 bei Reduzierung
der Einschaltzeit des mittleren RZ um ∆dM
Die Berechnung von ∆dM erfolgt im Untersektor II nach Gl. 6.29, im Untersektor III nach
Gl. 6.30 sowie im Untersektor IV nach Gl. 6.31. Die neuen Einschaltzeiten von U−→M werden
mit d′M, die von U−→L1 mit d′L1 und die von U−→L2 mit d′L2 bezeichnet und nach den Gln. 6.32 -
6.34 berechnet.
∆dM,II =
∣∣∣∣dM · iM+mS1 ·dS1 · iS1+mS2 ·dS2 · iS2iM
∣∣∣∣ (6.29)
∆dM,III =
∣∣∣∣dM · iM+mS1 ·dS1 · iS1iM
∣∣∣∣ (6.30)
∆dM,IV =
∣∣∣∣dM · iM+mS2 ·dS2 · iS2iM
∣∣∣∣ (6.31)
d′M = dM−∆dM (6.32)
d′L1 = dL1+
1
2
·∆dM (6.33) d′L2 = dL2+
1
2
·∆dM (6.34)
Da für die Modulation nun nicht mehr ausschließlich die nächstliegenden Basis-RZ ver-
wendet werden, müssen die Schaltsequenzen festgelegt werden. In Tab. 6.10 sind für die
möglichen Start-RZ in den Untersektoren II, III und IV die möglichen Schaltreihenfolgen
angegeben. Dabei ist keine der Schaltsequenzen symmetrisch und es findet kein direkter
Wechsel zwischen p und n statt.
Anhand der möglichen Schaltsequenzen im Untersektor III des Sektors 1 werden die Unter-
schiede der beiden möglichen Schaltreihenfolgen mit unterschiedlichem Start-RZ detailliert
aufgezeigt. Es wird vorausgesetzt, dass der Start-RZ immer eine Einschaltzeit größer 0 hat.
Hierzu sind in Tab. 6.11 die möglichen acht Kombinationen von Start-RZ und Vorzeichen der
Ströme iS1 und iM angegeben. Bei Verwendung des Start-RZ U−→S1p sowie iM < 0 und iS1 > 0
ist nach Gl. 6.17 mS1 > 0, so dass bei Betrachtung der Steuerung des NP-Potentials die Gren-
ze mS1 = 1,0 erreicht wird. In diesem Fall ist nach Gl. 6.9 und Gl. 6.10 ausschließlich U−→S1p
in der Schaltzeit dS1 zu schalten. Damit sind der Start-RZ und der für die NP-Balancierung
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Tab. 6.10: Schaltsequenzen für die Untersektoren II, III und IV des Sektors 1 für das ∆dM-
Verfahren
Untersektor Start-RZ Schaltsequenz
II
U−→S1p mS1 =±1,0 0nn→ 00n→ p0n→ ppn→ p0n→ pnn→ 0nn
U−→S1n mS1 =±1,0 p00→ pp0→ ppn→ p0n→ pnn→ p0n→ p00
U−→S2p mS2 =±1,0 pp0→ p00→ p0n→ pnn→ p0n→ ppn→ pp0
U−→S2n mS2 =±1,0 00n→ 0nn→ pnn→ p0n→ ppn→ p0n→ 00n
III
U−→S1p mS1 =±1,0 0nn→ pnn→ p0n→ ppn→ p0n→ pnn→ 0nn
U−→S1n mS1 =±1,0 p00→ p0n→ pnn→ p0n→ ppn→ p0n→ p00
IV
U−→S2p mS2 =±1,0 pp0→ ppn→ p0n→ pnn→ p0n→ ppn→ pp0
U−→S2n mS2 =±1,0 00n→ p0n→ pnn→ p0n→ ppn→ p0n→ 00n
geforderte kleine RZ identisch. Ist hingegen iM > 0 bei sonst gleichen Randbedingungen,
dann folgt für mS1 =−1,0, dass zur Balancierung des NP-Potentials als Start-RZ der kleine
RZ U−→S1n zu verwenden ist.
Tab. 6.11: Auswirkung des Start-RZ in Untersektor III auf die Größe von ∆dM (grau: Start-
RZ beeinflusst das NP-Potential korrekt)
Start-RZ iM = ib iS1 = ia mS1 notwendiger kleiner RZ für Balancierung
U−→S1p < 0 > 0 +1,0 U−→S1p
U−→S1p < 0 < 0 −1,0 U−→S1n
U−→S1n < 0 > 0 +1,0 U−→S1p
U−→S1n < 0 < 0 −1,0 U−→S1n
U−→S1p > 0 > 0 −1,0 U−→S1n
U−→S1p > 0 < 0 +1,0 U−→S1p
U−→S1n > 0 > 0 −1,0 U−→S1n
U−→S1n > 0 < 0 +1,0 U−→S1p
Entsprechend der Stromverläufe aus Abb. 6.17 gilt im motorischen Betrieb im Untersektor
III des Sektors 1 iM < 0 und iS1 > 0. Es folgt, dass für die gegebene Anwendung U−→S1p am
besten als Start-RZ für die NP-Balancierung im Untersektor III geeignet ist. Im Untersektor
IV gilt im motorischen Betrieb iS2 = ic < 0. Die Problematik im Untersektor IV folgt aus
dem Vorzeichenwechsel von iM in Abhängigkeit von ϕ . Für eine Phasenverschiebung von
ϕ = 0 gilt im gesamten Untersektor IV iM > 0. In Analogie zu Tab. 6.11 folgt mS1 = 1,0
und das NP-Potential ist damit mit U−→S2p als Start-RZ im gesamten Untersektor IV mit dem
kleinsten Wert für ∆dM und damit der geringsten Ausgangsstromwelligkeit balancierbar. Die
Besonderheit im Vergleich zum Untersektor III tritt für ϕ > 0 auf, da in diesem Fall in dem
Bereich
[pi
6 ,
pi
6 +ϕ
]
iM = ib < 0 gilt. Zur Balancierung des NP-Potentials mit dem kleinsten
6 Balancierung des Neutralpunkt-Potentials 93
Wert für ∆dM ist in diesem Fall U−→S2n zu wählen. In Tab. 6.12 sind für die Untersektoren IV
der sechs Sektoren die zu wählenden Start-RZ zur Balancierung des NP-Potentials mit dem
kleinsten ∆dM zusammengefasst.
(a) (b)
Abb. 6.17: Zeitliche Verläufe der normierten Phasenströme (a) cosϕ = 1,0 (b) cosϕ = 0,9
Tab. 6.12: Start-RZ des Untersektor IV für die Balancierung des NP-Potentials bei großen
Modulationsgraden, positiver Drehrichtung und 0 < ϕ < pi6
Sektor ωt in IV
Stromrichtung
Start-RZ
iM iS iM iS
1
[pi
6 ,
pi
6 +ϕ
]
ib ±ic < 0 < 0 00n[pi
6 +ϕ,
pi
3
]
ib ±ic > 0 < 0 pp0
2
[pi
2 ,
pi
2 +ϕ
]
ia ±ib > 0 > 0 0p0[pi
2 +ϕ,
2pi
3
]
ia ±ib < 0 > 0 n0n
3
[5pi
6 ,
5pi
6 +ϕ
]
ic ±ia < 0 < 0 n00[5pi
6 +ϕ,pi
]
ic ±ia > 0 < 0 0pp
4
[7pi
6 ,
7pi
6 +ϕ
]
ib ±ic > 0 > 0 00p[7pi
6 +ϕ,
4pi
3
]
ib ±ic < 0 > 0 nn0
5
[3pi
2 ,
3pi
2 +ϕ
]
ia ±ib < 0 < 0 0n0[3pi
2 +ϕ,
5pi
3
]
ia ±ib > 0 < 0 p0p
6
[11pi
6 ,
11pi
6 +ϕ
]
ic ±ia > 0 > 0 p00[11pi
6 +ϕ,2pi
]
ic ±ia < 0 > 0 0nn
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Für den Untersektor II stehen nach Tab. 6.10 vier verschiedene Schaltreihenfolgen zur Ver-
fügung, da in diesem Untersektor zwei redundante kleine RZ verwendet werden. In Tab.
6.13 ist für U−→S1 als Start-RZ dargestellt, wie sich mS1 bzw. mS2 aufgrund der gewählten
Schaltsequenz nach Tab. 6.10 ergeben. Diese werden als mS1,seq bzw. mS2,seq bezeichnet.
Des Weiteren kann nach Gl. 6.29 der zur Minimierung von ∆dM aufgrund der Vorzeichen
der Phasenströme besser geeignete kleine RZ sowohl für U−→S1 als auch U−→S2 angegeben
werden. Hierfür wird die Bezeichnung mS1,opt bzw. mS2,opt in Tab. 6.13 verwendet. Wenn
mS1,seq und mS1,opt sowie mS2,seq und mS2,opt übereinstimmen (grau markierte Zeilen in Tab.
6.13), dann kann mit dieser Schaltsequenz mit dem kleinsten ∆dM eine Balancierung des NP-
Potentials erfolgen. Damit ist im Untersektor II mit U−→S1 als Start-RZ eine Balancierung des
NP-Potentials mit dem kleinsten Wert für ∆dM möglich, wenn iS1 und iS2 unterschiedliche
Vorzeichen haben und sowohl U−→S1p als auch U−→S1n als Start-RZ verwendet werden.
Tab. 6.13: Auswirkung des rechten kleinen RZ als Start-RZ im Untersektor II des Sektors 1
auf die Größe von ∆dM (grau: Start-RZ beeinflusst das NP-Potential korrekt)
Start-RZ iM = ib iS1 = ia iS2 = ic mS1,seq mS2,seq mS1,opt mS2,opt
U−→S1p > 0 > 0 > 0 +1,0 −1,0 −1,0 −1,0
U−→S1p > 0 > 0 < 0 +1,0 −1,0 −1,0 +1,0
U−→S1p > 0 < 0 > 0 +1,0 −1,0 +1,0 −1,0
U−→S1p > 0 < 0 < 0 +1,0 −1,0 +1,0 +1,0
U−→S1p < 0 > 0 > 0 +1,0 −1,0 +1,0 +1,0
U−→S1p < 0 > 0 < 0 +1,0 −1,0 +1,0 −1,0
U−→S1p < 0 < 0 > 0 +1,0 −1,0 −1,0 +1,0
U−→S1p < 0 < 0 < 0 +1,0 −1,0 −1,0 −1,0
U−→S1n > 0 > 0 > 0 −1,0 +1,0 −1,0 −1,0
U−→S1n > 0 > 0 < 0 −1,0 +1,0 −1,0 +1,0
U−→S1n > 0 < 0 > 0 −1,0 +1,0 +1,0 −1,0
U−→S1n > 0 < 0 < 0 −1,0 +1,0 +1,0 +1,0
U−→S1n < 0 > 0 > 0 −1,0 +1,0 +1,0 +1,0
U−→S1n < 0 > 0 < 0 −1,0 +1,0 +1,0 −1,0
U−→S1n < 0 < 0 > 0 −1,0 +1,0 −1,0 +1,0
U−→S1n < 0 < 0 < 0 −1,0 +1,0 −1,0 −1,0
Bei Verwendung von U−→S2 als Start-RZ sind in Tab. 6.14 die Auswirkungen der möglichen
Schaltsequenzen auf ∆dM untersucht. Wie für U−→S1 ist eine NP-Balancierung möglich, wenn
iS1 und iS2 unterschiedliche Vorzeichen haben, was für den definierten Betriebsbereich ge-
geben ist.
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Tab. 6.14: Auswirkung des linken kleinen RZ als Start-RZ im Untersektor II des Sektors 1
auf die Größe von ∆dM (grau: Start-RZ beeinflusst das NP-Potential korrekt)
Start-RZ iM = ib iS1 = ia iS2 = ic mS1,seq mS2,seq mS1,opt mS2,opt
U−→S2p > 0 > 0 > 0 −1,0 +1,0 −1,0 −1,0
U−→S2p > 0 > 0 < 0 −1,0 +1,0 −1,0 +1,0
U−→S2p > 0 < 0 > 0 −1,0 +1,0 +1,0 −1,0
U−→S2p > 0 < 0 < 0 −1,0 +1,0 +1,0 +1,0
U−→S2p < 0 > 0 > 0 −1,0 +1,0 +1,0 +1,0
U−→S2p < 0 > 0 < 0 −1,0 +1,0 +1,0 −1,0
U−→S2p < 0 < 0 > 0 −1,0 +1,0 −1,0 +1,0
U−→S2p < 0 < 0 < 0 −1,0 +1,0 −1,0 −1,0
U−→S2n > 0 > 0 > 0 +1,0 −1,0 −1,0 −1,0
U−→S2n > 0 > 0 < 0 +1,0 −1,0 −1,0 +1,0
U−→S2n > 0 < 0 > 0 +1,0 −1,0 +1,0 −1,0
U−→S2n > 0 < 0 < 0 +1,0 −1,0 +1,0 +1,0
U−→S2n < 0 > 0 > 0 +1,0 −1,0 +1,0 +1,0
U−→S2n < 0 > 0 < 0 +1,0 −1,0 +1,0 −1,0
U−→S2n < 0 < 0 > 0 +1,0 −1,0 −1,0 +1,0
U−→S2n < 0 < 0 < 0 +1,0 −1,0 −1,0 −1,0
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Im Untersektor II treten im stationären motorischen Betrieb und cosϕ = 0,9...1,0 zwei im
Vorzeichen der Phasenströme unterschiedliche Betriebspunkte auf. Es gilt iS1 > 0, iS2 < 0
und iM≶ 0. Für iM < 0 ist mit U−→S1p oder U−→S2n als Start-RZ das NP-Potential im Untersektor
II mit geringstem ∆dM balancierbar. Bei iM > 0 ist das NP-Potential mit dem kleinsten ∆dM
und damit der geringsten Ausgangsstromwelligkeit mit U−→S1n oder U−→S2p balancierbar.
Zu beachten ist, dass bei Verwendung von Schaltsequenzen, die ein nicht-minimales ∆dM
haben (nicht grau markierte Zeilen in Tab. 6.11, 6.13 und 6.14), ∆dM größer als die normier-
te Einschaltzeit dM werden kann, wenn die Terme im Zähler der Gln. 6.29 bis 6.31 dasselbe
Vorzeichen haben. Daher ist in diesen Fällen eine Begrenzung von ∆dM auf dM notwendig.
Das NP-Potential kann in den entsprechenden Betriebspunkten nicht balanciert werden. Die-
ser Fall tritt auf, wenn beispielsweise nur U−→S1p und U−→S2p als Start-RZ verwendet werden.
Für mS1 = −1,0 und U−→S1p als Start-RZ wird dies für den Untersektor III betrachtet. Nach
Gl. 6.9 ist für mS1 =−1,0 ausschließlich der Schaltzustand p00 im Untersektor III zur NP-
Balancierung zu verwenden. Damit ergibt sich nach Gl. 6.35, dass das NP-Potential trotz An-
wendung des ∆dM-Verfahrens und vollständiger Substitution der Einschaltzeit von U−→M nicht
balanciert werden kann. Anstelle einer Reduktion der Schwankungsbreite des NP-Potentials
wird diese im betrachteten Fall durch Anwendung des ∆dM-Verfahrens erhöht. Folglich ist
das ∆dM-Verfahren in diesem Fall nicht anzuwenden, sondern die NP-Balancierung mit den
kleinen RZ nach Kap. 6.4.1 und mS1 =−1,0 durchzuführen.
∆dM,III =
∣∣∣∣dM · iM−dS1 · iS1iM
∣∣∣∣
iM<0,iS1>0
= dM+dS1 ·
∣∣∣∣ iS1iM
∣∣∣∣> dM (6.35)
Als weiteres wichtiges Untersuchungskriterium sind die Auswirkungen auf die Gesamtver-
luste zu betrachten. Hierbei sind insbesondere die Schaltverluste relevant, die daher allge-
mein betrachtet werden. Im Untersektor III des Sektors 1 finden bei Verwendung der Schalt-
sequenz mit dem Start-RZ U−→S1p in der Phase a zwei Schaltvorgänge, in der Phase b vier
Schaltvorgänge und in der Phase c keine Schaltvorgänge statt. Damit ist bei Vernachlässi-
gung der Abhängigkeit der Schaltverluste von der Junction-Temperatur der LHL die Aus-
wirkung der ∆dM-Schaltsequenz auf die gesamten Schaltverluste von dem Verhältnis der
Phasenströme b und c abhängig. Mit Abb. 6.17a folgt, dass für cosϕ = 1,0 geringere Schalt-
verluste zu erwarten sind, da in diesem Betriebspunkt im gesamten Untersektor III des Sek-
tors 1 |ib|< |ic| gilt. Für cosϕ = 0,9 gilt im Untersektor III des Sektors 1 nahezu durchgängig
|ic|< |ib| (vgl. Abb. 6.17b), so dass im Vergleich zur NTV-Modulation höhere Schaltverluste
zu erwarten sind.
Bei Verwendung von U−→S1n als Start-RZ im Untersektor III wird die Phase a nicht geschaltet,
die Phase b viermal und die Phase c zweimal. Bei dieser Schaltsequenz sind im Vergleich zur
NTV-Modulation etwas geringere Schaltverluste zu erwarten, da sowohl für cosϕ = 1,0 als
auch für cosϕ = 0,9 |ib| < |ia| gilt. Im Untersektor IV des Sektors 1 wird bei Verwendung
des Start-RZ U−→S2p die Phase a nicht und dafür die Phase b viermal geschaltet. Bei Verwen-
dung von U−→S2n als Start-RZ wird die Phase b viermal geschaltet und die Phase c wird nicht
geschaltet. Unabhängig vom Start-RZ und vom cosϕ wird damit im betrachteten Betriebs-
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bereich im Untersektor IV die Phase mit dem geringsten Strombetrag viermal geschaltet,
so dass hieraus geschlossen werden kann, dass sich die Gesamtschaltverluste nicht erhöhen.
Im Untersektor II wird ebenfalls immer die Phase b viermal geschaltet, so dass die Überle-
gungen der Schaltverlustanalyse übertragen werden können. Die Analyse der Schaltverluste
ist für die anderen Sektoren analog. Hieraus folgt, dass durch die Verwendung des ∆dM-
Verfahrens kein Anstieg der Schaltverluste im Vergleich zur NTV-Modulation zu erwarten
ist.
Das NP-Potential ist durch Verwendung nicht-symmetrischer Schaltsequenzen im relevan-
ten Betriebsbereich in den Untersektoren II, III und IV balancierbar. Welche Untersektoren
mit dem ∆dM-Verfahren balanciert werden sollten und inwieweit ein Wechsel des Start-RZ
zur besseren NP-Balancierung implementiert werden sollte, wird im folgenden Abschnitt
dargelegt.
6.5.2 Vergleich unterschiedlicher Betriebsstrategien
Das ∆dM-Verfahren kann sowohl bei Steuerung als auch bei Regelung des NP-Potentials ein-
gesetzt werden. In Abhängigkeit der akzeptierten Komplexität und Erhöhung der Ausgangs-
stromwelligkeit lässt sich das NP-Potential vollständig balancieren. Durch Limitierung von
∆dM auf ∆dM,max ist es auf einfache Weise möglich, das NP-Balancing und damit die Aus-
gangsstromwelligkeit zu begrenzen. Die Konfigurationsmöglichkeiten werden im Folgenden
verglichen.
In Abb. 6.18a sind die zeitlichen Verläufe der Phasenströme, der gepulsten Wechselrich-
terausgangsspannung der Phase a und der ZK-Spannungen für das ∆dM-Verfahren bei An-
wendung in allen Untersektoren, realisiertem Wechsel des Start-RZ und kp = 1,0 für ei-
ne NP-Balancierung mit geringster Ausgangsstromwelligkeit dargestellt (gleicher Betrieb-
spunkt wie in den Abb. 6.12c, 6.12d und 6.15a). Wie beim Verfahren des virtuellen RZ
werden bei der Phasenausgangsspannung uaNP für einen Teil der Grundschwingungsperiode
alle drei Schaltzustände verwendet, in der uaNP die Spannungen uC1, −uC2 und 0 annimmt.
Im Vergleich zum Verfahren des virtuellen RZ nach Abb. 6.15a ist die Größe dieses Zeitin-
tervalls abhängig von der Möglichkeit zur Balancierung des NP-Potentials mit den kleinen
RZ nach Kap. 6.4.1 und für m= 1,05 kleiner im Vergleich zum Verfahren des virtuellen RZ.
Die maximale Breite des Intervalls beträgt wie beim Verfahren des virtuellen RZ 60◦.
In Abb. 6.18b sind die zeitlichen Verläufe der Ströme und Spannungen für m = 1,05 bei
aktiviertem ∆dM-Verfahren in den Untersektoren III und IV und Verwendung aller kleiner
RZ als Start-RZ dargestellt. Aufgrund der Verwendung der Regelung des NP-Potentials mit
kp = 1,0 wird das NP-Potential in den Untersektoren III und IV ausgeregelt, wenn aufgrund
der ausschließlichen Verwendung der kleinen RZ im Untersektor II eine Abweichung in den
ZK-Spannungen entstanden ist. In der Phasenausgangsspannung uaNP ist bei ca. t = 2,5ms
zu erkennen, dass im Untersektor II nur die Schaltzustände p und 0 verwendet werden.
Werden als Start-RZ ausschließlich die RZ U−→Sp verwendet, dann ergeben sich bei Verwen-
dung des ∆dM-Verfahrens in allen Untersektoren die in Abb. 6.18c und bei Verwendung des
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Abb. 6.18: Simulative Betrachtung der Modulation nach dem Konzept des ∆dM-Verfahrens
mit unterschiedlichen NP-Balancierungs-Konfigurationen (Cdc = 150µF =
4,65pu, Udc = 750V, fel = 200Hz, LMotor = 0,75mH = 0,086pu, cosϕ = 0,9,
m = 1,05, kp = 1)
(a) ∆dM aktiviert in allen Untersektoren und Verwendung aller kleiner RZ als
Start-RZ
(b) ∆dM aktiviert in den Untersektoren III und IV und Verwendung aller kleiner
RZ als Start-RZ
(c) ∆dM aktiviert in allen Untersektoren und ausschließlicher Verwendung des
positiven kleinen RZ als Start-RZ
(d) ∆dM aktiviert in den Untersektoren III und IV und ausschließlicher Verwen-
dung des positiven kleinen RZ als Start-RZ
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∆dM-Verfahrens in den Untersektoren III und IV die in Abb. 6.18d dargestellten Verläufe.
Das NP-Potential kann in beiden Fällen nicht mehr über den gesamten Winkelbereich ba-
lanciert werden. Aufgrund der Regelung des NP-Potentials kann diese Unsymmetrie wieder
ausgeglichen werden. Im Vergleich zu ∆uNP,max bei der NP-Balancierung durch die klei-
nen RZ (Abb. 6.12d) ist eine Verringerung der auftretenden Schwankungsbreite des NP-
Potentials zu erkennen.
In Abb. 6.19 sind die zeitlichen Verläufe der Ströme und Spannungen bei einer Begren-
zung der maximalen Reduktion der Einschaltzeit von U−→M dargestellt. Bei einer Begren-
zung auf ∆dM,max = 0,5 kann im ausgewählten Betriebspunkt eine bessere Balancierung des
NP-Potentials erreicht werden. Dies liegt daran, dass bei höheren ∆dM,max der abgetastete
Strom in der Mitte der Pulsperiode nicht mehr dem Periodenmittelwert des Stromes ent-
spricht und damit die Berechnung von ∆dM nicht mehr korrekt ist. Bei einer Begrenzung
auf ∆dM,max = 0,25 (Abb. 6.19b) ist zu erkennen, dass eine Balancierung des NP-Potentials
nicht mehr zu jedem Zeitpunkt vollständig möglich ist.
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Abb. 6.19: Simulative Betrachtung der Modulation nach dem Konzept des ∆dM-Verfahrens
(aktiviert in allen Untersektoren und Verwendung aller kleiner RZ als Start-RZ)
mit Begrenzung des maximalen Wertes von ∆dM (Cdc = 150µF= 4,65pu, Udc =
750V, fel = 200Hz, LMotor = 0,75mH= 0,086pu, cosϕ = 0,9, m= 1,05, kp = 1)
(a) ∆dM,max = 0,5
(b) ∆dM,max = 0,25
Die Auswirkung der verschiedenen Konfigurationen auf die Schwankungsbreite des NP-
Potentials in Abhängigkeit der ZK-Kapazität ist in Abb. 6.20 für die drei Modulationsgrade
m = 0,9, m = 1,0 und m = 1,1 bei cosϕ = 0,9 dargestellt. Als Referenz ist in jeder der vier
Abbildungen die Schwankungsbreite ∆uNP,max bei Verwendung der kleinen RZ zur Stabili-
sierung des NP-Potentials enthalten. In Abb. 6.20a werden sowohl U−→Sp als auch U−→Sn als
Start-RZ einer Schaltsequenz verwendet und die maximale Reduktion der Einschaltzeit von
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U−→M ist nicht begrenzt (∆dM,max = 1,0). Die Schwankungsbreite des NP-Potentials kann im
Vergleich zur Balancierung mit den kleinen RZ deutlich reduziert werden. Für m = 0,9 ist
zwischen den vier betrachteten NP-Balancierungsverfahren nur ein geringer Unterschied zu
erkennen, der vernachlässigt werden kann. Insbesondere für m = 1,1 kann mit dem ∆dM-
Verfahren eine deutliche Reduktion der Schwankungsbreite des NP-Potentials erreicht wer-
den. In diesem Betriebspunkt sind die Einschaltzeiten der kleinen RZ dS1 und dS2 gering, so
dass eine nahezu vollständige Aufteilung der Einschaltzeit von U−→M auf die beiden großen
RZ eine Schwankung des NP-Potentials eliminiert. Wenn eine Begrenzung von ∆dM erfolgt,
dann erhöht sich entsprechend ∆uNP,max für m = 1,1, wie in Abb. 6.20b zu erkennen ist. Die
Begrenzung auf ∆dM,max hat für m = 0,9 und m = 1,0 keine Auswirkung.
Werden nur die positiven kleinen RZ U−→Sp als Start-RZ verwendet, dann ergeben sich die in
Abb. 6.20c dargestellten Schwankungsbreiten ∆uNP,max für ∆dM,max = 1,0 und die in Abb.
6.20d dargestellten Schwankungsbreiten für ∆dM,max = 0,5. Durch die Beschränkung auf
die positiven kleinen RZ als Start-RZ ist eine Balancierung des NP-Potentials für m = 1,1
schlechter möglich, ∆uNP,max erhöht sich im Vergleich zu Abb. 6.20a deutlich. Eine Begren-
zung von ∆dM auf ∆dM,max = 0,5 hat bei ausschließlicher Verwendung der positiven kleinen
RZ nur eine geringe Vergrößerung der Schwankungsbreite des NP-Potentials zur Folge.
Welche Einstellung für das ∆dM-Verfahren verwendet werden sollte, hängt von der Größe
der ZK-Kapazität, der akzeptierten Schwankungsbreite uNP,max und der gewünschten Kom-
plexität ab. Insbesondere bei softwareseitiger Implementierung der Ausblendzeit muss jeder
Wechsel des Start-RZ gesondert betrachtet werden, so dass in diesem Fall die Komplexität
durch Verwendung der positiven und negativen kleinen RZ als Start-RZ deutlich erhöht wird.
Bei hardwareseitiger Berücksichtigung der Ausblendzeit ist hingegen der Wechsel des Start-
RZ einfach zu realisieren, wenn die zusätzlichen Schaltverluste hingenommen werden. Die
Implementierung des ∆dM-Verfahrens in den Untersektoren II, III und IV hat ein kleineres
∆uNP,max im Vergleich zur Implementierung in den Untersektoren III und IV zur Folge. Als
weiterer wichtiger Entscheidungsfaktor für die Auswahl einer geeigneten Konfiguration ist
die Regelung der Maschine im Feldschwächbereich und der hiermit verbundene Verschie-
bungsfaktor cosϕ zu berücksichtigen.
6.5.3 Experimentelle Ergebnisse
Auf dem Mikrocontroller TriCore 1797b von Infineon wird die Balancierung des NP-Po-
tentials durch die kleinen RZ sowie das ∆dM-Verfahren mit U−→Sp als Start-RZ und Reali-
sierung der NP-Balancierung in den Untersektoren III und IV implementiert. Zur Generie-
rung der Ansteuersignale werden die lokalen Timerzellen des Mikrocontrollers verwendet.
Für die Untersuchung wird eine passive RL-Last verwendet, deren Werte zur Nachbildung
verschiedener Verschiebungsfaktoren cosϕ variiert werden. Hierdurch wird im Vergleich
zu einer Motoranwendung die Stromwelligkeit abhängig von den gewählten RL-Werten,
die zur Erzeugung des Verschiebungsfaktors notwendig sind. Die für die Betrachtung der
NP-Balancierung entscheidende Stromgrundschwingung wird hierdurch nicht verändert, die
Stromharmonischen werden durch die Erhöhung der Induktivität stärker gedämpft. Die Höhe
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Abb. 6.20: Vergleich der Schwankungsbreite ∆uNP,max für das Konzept des ∆dM-Verfahrens
mit unterschiedlichen NP-Balancierungs-Konfigurationen (Udc = 750V, fel =
200Hz, LMotor = 0,75mH = 0,086pu, cosϕ = 0,9)
(a) Verwendung aller kleiner RZ als Start-RZ und ∆dM,max = 1,0
(b) Verwendung aller kleiner RZ als Start-RZ und ∆dM,max = 0,5
(c) Verwendung der positiven kleinen RZ als Start-RZ und ∆dM,max = 1,0
(d) Verwendung der positiven kleinen RZ als Start-RZ und ∆dM,max = 0,5
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der ZK-Spannung Udc hat keinen Einfluss auf die Schwankungsbreite des NP-Potentials und
wird für die Untersuchung zu Udc = 200V gewählt. Es wird eine Ausblendzeit von 0,5µs
berücksichtigt. Das verwendete Messequipment ist in Tab. 10.2 im Anhang angegeben.
In Abb. 6.21 sind für eine Lastinduktivität LLast = 0,445mH, eine ZK-Kapazität Cdc =
165µF und einen Phasenstrom I˜x = 8,4A und m = 1,1 die zeitlichen Verläufe für unter-
schiedliche NP-Balancierungskonfigurationen dargestellt. Als Referenzverfahren ist in Abb.
6.21a der Betriebspunkt ohne Balancierung des NP-Potentials gezeigt. Es ist zu erkennen,
dass durch Aufteilung der Einschaltzeit der kleinen RZ das NP-Potential bereits balanciert ist
(Abb. 6.21b und 6.21d), da, wie in Kap. 6.4.1 gezeigt, für cosϕ ≈ 1,0 das NP-Potential durch
die kleinen RZ balancierbar ist. Entsprechend kann in diesem Betriebspunkt durch die Ver-
wendung des ∆dM-Verfahrens (Abb. 6.21c und 6.21e) im Hinblick auf das NP-Potential kei-
ne Verbesserung erreicht werden. Die zeitlichen Verläufe der gepulsten Ausgangsspannung
uaNP nehmen für cosϕ ≈ 1,0 im Stromnulldurchgang abwechselnd die Schaltzustände p, 0
und n an. Hierbei ist zu erkennen, dass der verwendete nicht-nächstliegende Basis-RZ nur
jeweils kurz eingeschaltet wird, da die kleinen RZ theoretisch für die NP-Balancierung aus-
reichen. Aufgrund des Betriebes an der balancierbaren Grenze von mmax = 1,1, einem cos≈
1,0 und den vorhandenen Ausblendzeiten und Messungenauigkeiten ist die NP-Balancierung
durch ∆dM teilweise aktiv. Beim Vergleich der Ströme ist für das ∆dM-Verfahren eine höhere
Stromwelligkeit im Vergleich zur Modulation ohne NP-Balancierung und zum Verfahren der
NP-Balancierung durch die kleinen RZ erkennbar. Bei Rückführung der ZK-Spannungen mit
kp = 0,5 (Abb. 6.21d und Abb. 6.21e) wird die stationäre Abweichung ausgeregelt.
Für den Betriebspunkt cosϕ = 0,964 sind in Abb. 6.22 bei sonst gleichen Einstellungen
wie für cosϕ = 1,0 (Abb. 6.21) für die NP-Balancierungsverfahren die zeitlichen Verläufe
des Phasenstromes ia, der Phasenausgangsspannung uaNP und der ZK-Spannungen uC1 und
uC2 dargestellt. Ohne NP-Balancierung tritt eine Schwankungsbreite von ∆uNP,max = 4,4V
auf (Abb. 6.22a). Bei Verwendung der kleinen RZ ist in diesem Betriebspunkt eine Balan-
cierung des NP-Potentials nicht mehr möglich und es tritt bei Steuerung des NP-Potentials
(Abb. 6.22b) im verwendeten Betriebspunkt eine Schwankungsbreite von ∆uNP,max = 1,9V
auf. Für den geregelten Fall der ZK-Spannungen mit kp = 0,5 und NP-Balancierung durch
die kleinen RZ (Abb. 6.22d) erhöht sich die Schwankungsbreite auf ∆uNP,max = 3,4V. Dieses
Verhalten ist identisch mit den in Abb. 6.12 dargestellten simulierten Zeitverläufen und in
Kap. 6.4.1 erklärt. Bei Verwendung des ∆dM-Verfahrens in den Untersektoren III und IV mit
U−→Sp als Start-RZ und dM,max = 0,5 sind die zeitlichen Verläufe in Abb. 6.22c für kp = 0 und
in Abb. 6.22e für kp = 0,5 dargestellt. Im gesteuerten Betrieb tritt eine Schwankungsbrei-
te von ∆uNP,max ≈ 0,7V auf. Diese Schwankungsbreite ist vorhanden, da nur die positiven
kleinen RZ als Start-RZ verwendet werden und die maximale Reduktion der Einschaltzeit
des mittleren RZ begrenzt ist. Im geregelten Betrieb beträgt die Schwankungsbreite des NP-
Potentials ∆uNP,max = 1,55V. Damit ergibt sich für cosϕ = 0,964 für das ∆dM-Verfahren
sowohl im gesteuerten als auch im geregelten Betrieb eine geringere Schwankungsbreite des
NP-Potentials im Vergleich zur NP-Balancierung bei ausschließlicher Verwendung der klei-
nen RZ.
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(a) (b) (c)
(d) (e)
Abb. 6.21: Experimentelle Betrachtung der NP-Balancierungsstrategien für cosϕ ≈ 1,0:
Verläufe des Phasenstromes ia (magenta, 10 A/div), der Phasenausgangsspan-
nung uaNP (grün, 100 V/div) und der ZK-Spannungen uC1 (blau, 2,5 V/div, Offset:
100 V) und uC2 (türkis, 2,5 V/div, Offset: 100 V) mit Cdc = 165µF, Udc = 200V,
fel = 100Hz, LLast = 0,442mH, I˜x = 8,4A, m = 1,1, fp = 20kHz, 2ms/div
(a) ohne NP-Balancierung
(b) gesteuerte NP-Balancierung durch kleinen RZ
(c) gesteuerte NP-Balancierung nach ∆dM-Verfahren in Untersektor III und IV
mit positiven kleinen RZ als Start-RZ und ∆dM,max = 0,5
(d) geregelte NP-Balancierung durch kleinen RZ mit kp = 0,5
(e) geregelte NP-Balancierung nach ∆dM-Verfahren in Untersektor III und IV mit
positiven kleinen RZ als Start-RZ und ∆dM,max = 0,5 mit kp = 0,5
Die Auswirkung der Begrenzung ∆dM,max auf die Balancierung des NP-Potentials ist für drei
verschiedene Werte in Abb. 6.23 für cosϕ = 0,964 dargestellt. Für ∆dM,max = 0,25 liegt eine
größere Schwankungsbreite des NP-Potentials im Vergleich zu ∆dM,max = 0,5 (Abb. 6.23b)
und ∆dM,max = 0,75 (Abb. 6.23c) vor. Zwischen ∆dM,max = 0,5 und ∆dM,max = 0,75 ist
in diesem Betriebspunkt kein Unterschied zu erkennen, da für die Balancierung des NP-
Potentials keine Werte ∆dM > 0,5 notwendig sind.
Die Ausregelung einer stationären ZK-Spannungsunsymmetrie (uC1 < uC2) für den Betriebs-
punkt cosϕ = 0,964, m= 1,1 und kp = 0,5 ist in Abb. 6.24a bei Verwendung der kleinen RZ
zur Balancierung des NP-Potentials und in Abb. 6.24b bei Verwendung des ∆dM-Verfahrens
dargestellt. In beiden Konfigurationen kann durch die Rückführung der ZK-Spannungen die
Unsymmetrie im Zwischenkreis ausgeregelt werden. Bei ausschließlicher Verwendung der
kleinen RZ ist die größere Schwankungsbreite auch im dynamischen Vorgang deutlich zu
erkennen. Im Vergleich hierzu ist beim ∆dM-Verfahren eine deutlich kleinere Schwankungs-
breite vorhanden.
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Abb. 6.22: Experimentelle Betrachtung der NP-Balancierungsstrategien für cosϕ ≈ 0,964:
Verläufe des Phasenstromes ia (magenta, 10 A/div), der Phasenausgangsspan-
nung uaNP (grün, 100 V/div) und der ZK-Spannungen uC1 (blau, 2,5 V/div, Offset:
100 V) und uC2 (türkis, 2,5 V/div, Offset: 100 V) mit Cdc = 165µF, Udc = 200V,
fel = 100Hz, LLast = 4,0mH, I˜x = 8,4A, m = 1,1, fp = 20kHz, 2ms/div
(a) ohne NP-Balancierung
(b) gesteuerte NP-Balancierung durch kleinen RZ
(c) gesteuerte NP-Balancierung nach ∆dM-Verfahren in Untersektor III und IV
mit positiven kleinen RZ als Start-RZ und ∆dM,max = 0,5
(d) geregelte NP-Balancierung durch kleinen RZ mit kp = 0,5
(e) geregelte NP-Balancierung nach ∆dM-Verfahren in Untersektor III und IV mit
positiven kleinen RZ als Start-RZ und ∆dM,max = 0,5 mit kp = 0,5
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Abb. 6.23: Experimentelle Betrachtung der Auswirkung von ∆dM,max: Verläufe des Pha-
senstromes ia (magenta, 10 A/div), der Phasenausgangsspannung uaNP (grün,
100 V/div) und der ZK-Spannungen uC1 (blau, 2,5 V/div, Offset: 100 V) und uC2
(türkis, 2,5 V/div, Offset: 100 V) mit Cdc = 165µF, Udc = 200V, fel = 100Hz,
LLast = 4,0mH, I˜x = 8,4A, cosϕ = 0,964, m = 1,1, fp = 20kHz, 2ms/div für
das ∆dM-Verfahren in den Untersektoren III und IV mit positiven kleinen RZ als
Start-RZ und kp = 0,5
(a) ∆dM,max = 0,25
(b) ∆dM,max = 0,5
(c) ∆dM,max = 0,75
(a) (b)
Abb. 6.24: Experimentelle Betrachtung der Ausregelung einer stationären Spannungsunym-
metrie der ZK-Spannungen (uC1 < uC2): Verläufe des Phasenstromes ia (magen-
ta, 10 A/div), der Phasenausgangsspannung uaNP (grün, 100 V/div) und der ZK-
Spannungen uC1 (blau, 10 V/div, Offset: 100 V) und uC2 (türkis, 10 V/div, Offset:
100 V), 2ms/div mit Cdc = 165µF, Udc = 200V, fel = 100Hz, LLast = 4,0mH,
I˜x = 8,4A, cosϕ = 0,964, m = 1,1, fp = 20kHz und kp = 0,5
(a) Verwendung der kleinen RZ
(b) Verwendung des ∆dM-Verfahrens
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6.6 Vergleich und Bewertung der betrachteten Verfahren
In diesem Abschnitt werden die in den vorherigen Abschnitten betrachteten Verfahren zur
Balancierung des NP-Potentials anhand von Simulationsergebnissen vergleichend bewertet.
Hierzu werden die Kriterien des THD-Wertes des sinusförmigen Phasenstromes und die auf-
tretende Schwankungsbreite des NP-Potentials ∆uNP,max verwendet. Für die Berechnung des
THD-Wertes werden Frequenzen bis 100 kHz berücksichtigt, wobei die Definition des THD-
Wertes im Anhang (Kap. 10.1) angegeben ist. In Abb. 6.25 sind diese Bewertungskriterien
über m für die unterschiedlichen Verfahren für cosϕ = 1,0 und in Abb. 6.26 für cosϕ = 0,9
dargestellt. Als Vergleichsverfahren wird das Verfahren des virtuellen RZ mit zwei unter-
schiedlichen Pulsfrequenzen fp = 15kHz und fp = 20kHz verwendet. Die um den Faktor
0,75 geringere Pulsfrequenz wird eingesetzt, um den Einfluss der höheren Anzahl an Schalt-
vorgängen pro Pulsperiode zu untersuchen. Für die Einordnung des THD-Wertes wird der
2-Level-VSI mit RZ-Modulation verwendet. Für den Zwischenkreis wird eine Gesamtkapa-
zität Cdc = 150µF angenommen. Um in jedem Sektor den gleichen Abtastzeitpunkt sicher-
zustellen, wird die Grundschwingungsfrequenz zu fel = 180Hz gewählt. Für das Verfahren
des virtuellen RZ ist keine Rückführung der ZK-Spannungen implementiert, bei den anderen
Verfahren erfolgt die Rückführung der ZK-Spannungen mit kp = 1,0.
Für cosϕ = 1,0 (Abb. 6.25) sind bei der Stromwelligkeit und der Schwankungsbreite des
NP-Potentials ∆uNP,max im Modulationsgradbereich m < 1,1 keine Unterschiede für die un-
terschiedlichen Konfigurationen des ∆dM-Verfahrens und der NP-Balancierung durch die
kleinen RZ vorhanden, da in diesem Bereich die Ansteuersignale identisch sind. Der Strom-
THD-Wert ist für den 2-Level-VSI für m > 0,2 im Vergleich zu den ∆dM-Verfahren am
größten. Bei gleicher Anzahl an Schalthandlungen sind die betrachteten Kriterien für den
Modulationsgradbereich m < 0,6 des Verfahrens des virtuellen RZ ( fp = 15kHz) vergleich-
bar mit dem ∆dM-Verfahren. In diesem Arbeitsbereich werden bei den beiden Verfahren die
gleichen RZ verwendet, so dass die Unterschiede nur durch die verwendete Schaltsequenz
und die Aufteilung der Einschaltzeiten der kleinen RZ entstehen. Mit steigendem Modulati-
onsgrad steigt beim Verfahren des virtuellen RZ die Einschaltzeit des virtuellen mittleren RZ
U−→M,v und damit die Einschaltzeit der nicht-nächstliegenden Basis-RZ (vgl. Kap. 6.4.2). Ent-
sprechend steigt die Stromwelligkeit des Verfahrens des virtuellen RZ mit steigendem m an.
Für m > mmax = 1,1 kann das NP-Potential durch die Aufteilung der Einschaltzeit die klei-
nen RZ nicht mehr vollständig balanciert werden (NTV 3-Level) und entsprechend steigt die
Stromwelligkeit beim ∆dM-Verfahren an. Im Hinblick auf ∆uNP,max ist bei cosϕ = 1,0 nur ein
kleiner Unterschied zwischen den ∆dM-Verfahrenskonfigurationen festzustellen. Die Strom-
welligkeiten sind leicht unterschiedlich, wobei das ∆dM-Verfahren bei Verwendung aller
kleinen RZ als Start-RZ, Aktivierung in den Untersektoren II, III und IV und ∆dM,max = 1,0
die größte Stromwelligkeit aufweist und das ∆dM-Verfahren ohne Berücksichtigung des Un-
tersektors II die geringste Ausgangsstromwelligkeit hat. Der Strom-THD-Wert bleibt für alle
betrachteten ∆dM-Konfigurationen kleiner als für den 2-Level-VSI.
Für cosϕ = 0,9 beginnt der Bereich, ab dem die Balancierung des NP-Potentials nicht
durch die Aufteilung der Einschaltzeiten der kleinen RZ erreicht werden kann, bereits ab
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Abb. 6.25: Vergleich der NP-Balancierungsverfahren (Udc = 750V, fp = 20kHz, cosϕ =
1,0, fel = 180Hz, Cdc = 150µF = 4,65pu, LMotor = 0,75mH = 0,086pu) für
unterschiedliche Konfigurationen des ∆dM-Verfahrens mit Rückführung der ZK-
Spannung (kp = 1,0) im Vergleich zum Verfahren des virtuellen RZ und zur Aus-
gangsperformance des 2-Level-VSI
(Anmerkung: Unterschiede zwischen den unterschiedlichen Konfigurationen des
∆dM-Verfahrens nur für m > 1,1)
mmax ≈ 0,95 (vgl. Abb. 6.10 in Kap. 6.4.1). Entsprechend ist zu erkennen, dass die Schwan-
kungsbreite des NP-Potentials bei Balancierung durch die kleinen RZ ab diesem Modulati-
onsgrad ansteigt. Durch Verwendung der dargestellten Konfigurationen des ∆dM-Verfahrens
kann ∆uNP,max unterschiedlich stark reduziert werden. Grundsätzlich wird, wie bereits in
Kap. 6.5.2 gezeigt, bei Verwendung aller kleinen RZ als Start-RZ und Implementierung des
∆dM-Verfahrens in allen relevanten Untersektoren die geringste Schwankungsbreite der be-
trachteten ∆dM-Konfigurationen erreicht. Diese Schwankungsbreite ist im gesamten Modu-
lationsgradbereich vergleichbar mit der des Verfahrens des virtuellen RZ mit fp = 15kHz.
Wird auf die Implementierung der Balancierung des NP-Potentials im Untersektor II ver-
zichtet, dann kann das NP-Potential für Modulationsgrade m < 0,975 vergleichbar zum
∆dM-Verfahren in allen Untersektoren balanciert werden. Für steigende m nimmt ∆uNP,max
bei diesem Verfahren zwischen 0,975 < m < 1,05 zu und für m > 1,05 wieder ab. Der
Grund für den Anstieg der Schwankungsbreite liegt in der zunächst nicht kompensierbaren
Schwankungsbreite im Untersektor II. Mit steigendem m wird die Zeit, in der der Soll-RZ
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U−→∗ im Untersektor II liegt, geringer, so dass sich der Einfluss des Untersektors II auf das
NP-Potential ebenfalls reduziert.
Für die ∆dM-Konfiguration mit Begrenzung der maximalen Reduktion der Einschaltzeit von
U−→M auf ∆dM,max = 0,5 kann bis zu einem Modulationsgrad m = 1,08 das NP-Potential in
gleicher Weise wie bei ∆dM,max = 1,0 balanciert werden. Für größere m reicht die Gren-
ze nicht aus und es tritt entsprechend ein größeres ∆uNP,max auf. Entsprechend ist für diese
Konfiguration die Ausgangsstromwelligkeit reduziert. Werden als Start-RZ ausschließlich
die positiven kleinen RZ verwendet, dann kann für cosϕ = 0,9 das NP-Potential für m< 1,0
äquivalent zur Variante des ∆dM-Verfahrens mit allen kleinen RZ als Start-RZ in allen rele-
vanten Untersektoren balanciert werden. Für m > 1,0 steigt ∆uNP,max mit steigendem m an
und hat für m > 1,06 die größte Schwankungsbreite der betrachteten Konfigurationsmög-
lichkeiten des ∆dM-Verfahrens.
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Abb. 6.26: Vergleich der NP-Balancierungsverfahren (Udc = 750V, fp = 20kHz, cosϕ =
0,9, f = 180Hz, Cdc = 150µF = 4,65pu, LMotor = 0,75mH = 0,086pu) für un-
terschiedliche Konfigurationen des ∆dM-Verfahrens mit Rückführung der ZK-
Spannung (kp = 1,0) im Vergleich zum Verfahren des virtuellen RZ und zur Aus-
gangsperformance des 2-Level-VSI
Als Ergebnis des Vergleichs kann festgehalten werden, dass eine Balancierung des NP-
Potentials den Oberschwingungsanteil im Strom des Wechselrichters erhöht. Im Hinblick
hierauf ist grundsätzlich die Verwendung eines Verschiebungsfaktors nahe 1 sinnvoll. Mit
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dem vorgestellten ∆dM-Verfahren kann das NP-Potential auch für kleinere ZK-Kapazitäts-
werte balanciert werden und hat hierbei in den meisten Betriebspunkten eine geringere
Stromwelligkeit als das Verfahren des virtuellen RZ bei nahezu gleicher Schwankungsbreite
des NP-Potentials. Als weiterer wesentlicher Vorteil des vorgeschlagenen Verfahrens ist die
Verwendung der klassischen RZ-Modulation in den Arbeitsbereichen zu nennen, in denen
das NP-Potential durch die kleinen RZ balanciert werden kann. Insbesondere ist zu berück-
sichtigen, dass beim Verfahren des virtuellen RZ keine Rückführung der Spannungsdiffe-
renz der ZK-Spannungen implementiert ist. Beim ∆dM-Verfahren ist die Implementierung
der Regelung der ZK-Spannungen einfach zu realisieren, jedoch muss der Einfluss der un-
symmetrischen Schaltsequenzen auf die Abtastung des Stromes berücksichtigt und kompen-
siert werden. Es wurde bereits in [167, 168] der Einfluss unsymmetrischer Schaltsequenzen
auf die Stromwelligkeit untersucht und gezeigt, dass die Verwendung von unsymmetrischen
Schaltreihenfolgen ohne Berücksichtigung der NP-Balancierungsproblematik bei 3-Level-
Wechselrichtertopologien sogar zu einer Verbesserung der Stromwelligkeit führen kann. In
Abhängigkeit der akzeptierten Komplexität kann der Entwickler einen Trade-Off zwischen
der Balancierung des NP-Potentials und der Stromwelligkeit festlegen und entsprechend die
Konfiguration des ∆dM-Verfahrens auswählen.
7 Vergleich der Wechselrichtertopologien mit virtuellen LHL 110
7 Vergleich der Wechselrichtertopologien mit virtuellen
LHL
In diesem Kapitel werden die drei in Kap. 4 ausführlich vorgestellten Wechselrichter mit
Si-basierten LHL miteinander verglichen. Hierzu wird für den analytischen Vergleich das
Konzept der Bauleistung vorgestellt und auf die Anforderungen im Elektrofahrzeug ange-
passt. Auf alle drei Wechselrichtertopologien wird das Konzept der Bauleistung angewendet.
Anschließend werden die drei Wechselrichter simulativ im Hinblick auf den Wirkungsgrad
untersucht. Der 3-Level-NPC und der T-Type-Wechselrichter wurden als Prototypen aufge-
baut und werden experimentell mit einer passiven Last untersucht und diese Ergebnisse den
Simulationsergebnissen gegenübergestellt. Abschließend werden die drei Wechselrichter für
den Einsatz als Antriebswechselrichter für Elektrofahrzeuge miteinander verglichen. Ent-
sprechend Kap. 3.1 werden die Sperr- und Ansteuerverluste für den Vergleich vernachlässigt.
Für die Auslegung wird eine maximale ZK-Spannung Udc = 750V verwendet, woraus mit
P = 20kW und cosϕ = 0,9 ein für die Auslegung maximaler Phasenstrom von Iˆx = 39,5A
folgt.
7.1 Konzept der Bauleistung
Zielstellung ist es, die Kosten für die LHL unterschiedlicher Wechselrichtertopologien bei
möglichst gleichen Systembedingungen miteinander zu vergleichen. Für den Vergleich der
unterschiedlichen LHL in verschiedenen Schaltungstopologien muss daher eine geeignete
Vergleichsbasis gefunden werden. Der einfachste Ansatz ist es, die LHL entsprechend der
in den Datenblättern genannten Bemessungsströme auszuwählen. Hierbei wird jedoch kein
objektiver Vergleich ermöglicht, da die Bemessungsströme von der Anwendung, der Schalt-
frequenz und der Auslegung des Kühlsystems abhängen [202]. In [203] werden die LHL-
Kosten für 2-Level- und 3-Level-Wechselrichter miteinander verglichen, wobei keine opti-
male Auslegung der LHL erfolgt, sondern nur real erhältliche LHL berücksichtigt werden.
Die Junction-Temperatur als Maß der Ausnutzung wird bei diesem Ansatz nicht betrach-
tet.
Eine Alternative wird in [136, 202, 204] vorgestellt. Über eine Veränderung der virtuellen
Chipfläche wird die gewünschte Junction-Temperatur im kritischen Betriebspunkt erreicht.
Dieses Verfahren bietet einen genaueren Vergleich des LHL-Bauteilaufwandes, es ist in der
Durchführung jedoch aufwendig, da die Schaltverluste der IGBTs hierbei experimentell ver-
messen werden. In [205] wird das Prinzip der Bauleistung auf Basis eines sogenannten vir-
tuellen LHL für maximale Ausnutzung vorgestellt. Für den Bauleistungsvergleich auf Basis
des virtuellen LHL können Datenblattangaben oder Messwerte der Schalt- und Durchlass-
verluste verwendet werden. Die letztgenannte Möglichkeit erhöht den Aufwand für den Ver-
gleich.
Der virtuelle LHL wird durch Interpolation mehrerer verfügbarer LHL gebildet, so dass
als Nebenbedingung eine ausreichende Anzahl von LHL der betrachteten Serie in unter-
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schiedlichen Spannungsklassen zur Verfügung stehen müssen. Um von der Bauleistung auf
Basis des virtuellen LHL auf die LHL-Kosten schließen zu können, müssen LHL dersel-
ben Technologie und Chip-Generation verwendet werden. Ein Vergleich unterschiedlicher
LHL, z.B. Si-basierter mit SiC- oder GaN-basierten LHL oder ein Vergleich zwischen IGBT
und Superjunction-MOSFET ist nur möglich, wenn eine geeignete Beziehung zwischen der
Chipgröße und den Kosten der LHL gefunden und definiert werden kann. Hierbei sind die
unterschiedlichen Material- und Herstellungskosten sowie die unterschiedlichen Herstel-
lungsprozesse zu berücksichtigen.
Der Algorithmus zur Berechnung einer Auslegung für eine gegebene Ziel-Junction-Temper-
atur Tj,Ziel ist in Abb. 7.1 dargestellt. Die Umgebungstemperatur Ta und die Ziel-Junction-
Temperatur Tj,Ziel sowie der thermische Widerstand des Kühlkörpers Rth,heat oder die Kühl-
körpertemperatur Th werden als Systemparameter vorgegeben. Der Bemessungsstrom der
virtuellen LHL IB,vir in der zu analysierenden Schaltung wird solange verändert, bis die
Junction-Temperatur aller LHL der Ziel-Junction-Temperatur Tj,Ziel entspricht. Hierzu wer-
den nach jedem Iterationsschritt der thermische Widerstand zwischen Junction und Case
Rth,jc, der differentielle Widerstand rCE bzw. rF und die Schaltverlustenergien der LHL Esw
um ±∆IB,vir entsprechend des Bemessungsstromes verändert. In Abb. 7.2 ist das verwendete
thermische Ersatzschaltbild für die Auslegung mit diskreten LHL gezeigt. Hierbei ist Tcase,V
die Case-Temperatur des IGBT und Tcase,D die der Diode sowie Rth,foil der thermische Wi-
derstand der Wärmeleitfolie. Für den Vergleich wird ein gemeinsamer Kühlkörper für den
gesamten Wechselrichter angenommen.
Die Gesamtverluste des IGBT bzw. der Diode Pv,V bzw. Pv,D setzen sich aus den Schalt-
und Durchlassverlusten nach Gl. 7.1 bzw. Gl. 7.2 zusammen, deren Berechnung für die drei
Wechselrichtertopologien in Kap. 4 dargestellt sind. Die Temperatur des Kühlkörpers Th
wird mit Gl. 7.3 berechnet, wobei Pv,WR die Gesamtverluste des Wechselrichters sind. Die
Gesamtverluste des Wechselrichters ergeben sich aus der Summe der Verluste aller LHL.
Pv,V = Pcon,V+Psw,V (7.1) Pv,D = Pcon,D+Psw,D (7.2)
Th = Rth,heat ·Pv,WR+Ta (7.3)
Die thermischen Kapazitäten werden für die Bestimmung der Bauleistung vernachlässigt,
so dass die Junction-Temperatur eines IGBT bzw. einer Diode nach Gl. 7.4 bzw. Gl. 7.5
berechnet werden kann.
Tj,V =
(
Rth,foil+Rth,jc,V
) ·Pv,V+Th (7.4)
Tj,D =
(
Rth,foil+Rth,jc,D
) ·Pv,D+Th (7.5)
Durch das Konzept des virtuellen LHL können LHL mit Bemessungsströmen berechnet wer-
den, die real nicht verfügbar sind [205]. Hierdurch kann die Auslegung der LHL für die
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gegebene Anwendung und die vorgegebenen Randbedingungen für Tj,Ziel erfolgen. Auf die-
se Weise ist ein Vergleich der LHL anhand der Bauleistung [205] bei gleicher thermischer
(Dauer-)Belastung möglich. Die Schwankungsbreite der Junction-Temperatur, die ebenfalls
Auswirkung auf die Lebensdauer hat, wird hierbei nicht berücksichtigt. Die Bauleistung ei-
nes virtuellen LHL wird mit dessen Bemessungsströmen IB,vir nach Gl. 7.6 für den IGBT
und nach Gl. 7.7 für die Diode berechnet. Hierbei ist UCES die im Datenblatt angegebene
maximale Sperrspannung des LHL.
PB,V =UCES · IB,vir (7.6)
PB,D =UCES · IB,vir (7.7)
Die Bauleistung eines Wechselrichters PB,WR wird nach Gl. 7.8 berechnet, wobei die Bauleis-
tung aller LHL summiert wird. Da bei gleichem Bemessungsstrom für die Diode angenähert
die Hälfte der Chipfläche des IGBT benötigt wird [136], wird die Bauleistung der Diode PB,D
mit dem Faktor 0,5 gewichtet.
PB,WR =∑PB,V+ 12 ·∑PB,D (7.8)
Mit dem Auslegungsalgorithmus nach Abb. 7.1 wird eine Bauleistung der Wechselrichterto-
pologie für den vorgegebenen Betriebspunkt gefunden, bei der alle LHL die Ziel-Junction-
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Temperatur erreichen, also im vorgegebenen festen Maß ausgenutzt werden. Die Ziel-Junc-
tion-Temperatur Tj,Ziel ist entsprechend der geforderten Lebensdauer auszuwählen, wobei
diese geringer als die maximale Junction-Temperatur Tj,max sein muss. Bei Berücksichtigung
mehrerer Betriebspunkte kann die Auslegung für alle Betriebspunkte einzeln erfolgen und
dann für die Gesamtauslegung des Wechselrichters jeweils für die einzelnen virtuellen LHL
der größte Bemessungsstrom verwendet werden. Dieses Vorgehen entspricht einer Ausle-
gung der LHL für den jeweiligen Betriebspunkt mit höchster Belastung nach Kap. 5.3. Bei
dieser Variante werden die Auswirkungen der Auslegungen eines LHL in einem Betriebs-
punkt auf die Auslegung der anderen LHL in den entsprechend anderen Betriebspunkten
vernachlässigt, so dass bei diesem Vorgehen die Ziel-Junction-Temperatur der LHL nicht
zwingend erreicht wird. Ebenfalls ist es möglich, dass aufgrund des diodenabhängigen An-
teils der Schaltverluste des IGBT die Ziel-Junction-Temperatur Tj,Ziel in einem Betriebspunkt
überschritten wird.
Alternativ zu der oben genannten Auslegung der einzelnen LHL für ihren jeweils kritischen
Betriebspunkt wird der Auslegungsalgorithmus aus Abb. 7.1 erweitert, so dass eine Bauleis-
tungsauslegung für den geforderten Betriebsbereich erfolgt, bei der in keinem Betriebspunkt
Tj,Ziel überschritten wird. Der erweiterte Algorithmus zur Berechnung einer Auslegung über
den gesamten Modulationsgradbereich, bei der alle LHL Tj,Ziel in mindestens einem Betrieb-
spunkt erreichen, ist in Abb. 7.3 dargestellt. Hierbei werden im einfachsten und in Abb. 7.3
dargestellten Fall alle anderen Systemparameter wie ZK-Spannung, Phasenverschiebung und
Laststrom nicht verändert.
Die Grundstruktur des Ablaufdiagramms zur Auslegung für einen Modulationsgradbereich
ist identisch zur Struktur der Auslegung für einen Betriebspunkt (Abb. 7.1) und ist in Abb.
7.3 hellgrau markiert. In diesem Fall wird als Startbetriebspunkt für den Algorithmus der
minimal berücksichtigte Modulationsgrad mmin verwendet, wobei jeder andere Modulati-
onsgrad ebenfalls genutzt werden kann. Der Algorithmus findet für diesen Startbetriebspunkt
eine geeignete Auslegung, bei der Tj,Ziel für keinen LHL überschritten wird. Für den nächsten
Durchlauf des Algorithmus wird der Modulationsgrad um ∆m erhöht und es wird für jeden
virtuellen LHL der Bemessungsstrom des vorherigen Durchlaufs als untere Auslegungsgren-
ze für den Bemessungsstrom verwendet.
Wird die Auslegung wie bisher beschrieben durchgeführt, dann wird die Ziel-Junction-Tem-
peratur nicht für jeden LHL erreicht. Dies liegt daran, dass zum einen die Verluste über
den gemeinsamen Kühlkörper gekoppelt sind und zum anderen die Einschaltverluste des
IGBT von der Dimensionierung der kommutierenden Diode abhängig sind. Daher ist in dem
Algorithmus nach Abb. 7.3 ein weiterer Optimierungsschritt nachgeschaltet, der die untere
Bemessungsstromgrenze der virtuellen LHL jeweils um ∆I reduziert und den Optimierungs-
algorithmus mit m = mmin und den neuen Untergrenzen erneut startet. Auf diese Weise wird
auch im Auslegungsbetriebspunkt m = mmin die Dimensionierung der virtuellen LHL aus
den anderen Betriebspunkten berücksichtigt. Die Größe der Reduzierung ∆I wird in Abhän-
gigkeit der Anzahl der Optimierungsdurchläufe gewählt.
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Abb. 7.3: Ablaufdiagramm zur Berechnung einer Auslegung des Wechselrichter für eine
Ziel-Junction-Temperatur Tj,Ziel für alle LHL über den gesamten Modulationsgrad-
bereich (hellgrau hinterlegt: Algorithmus nach Abb. 7.1)
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Der Algorithmus kann zusätzlich um eine Optimierung für verschiedene Verschiebungsfak-
toren cosϕ erweitert werden. Diese zusätzliche Optimierungsschleife wird nach der Abfrage
m=mmax gelegt und ist zur besseren Übersichtlichkeit im Ablaufdiagramm in Abb. 7.3 nicht
gezeigt.
Für die hier durchgeführte Analyse werden die Daten der folgenden diskreten IGBTs mit
antiparalleler Diode des Herstellers Infineon verwendet:
• Infineon Trenchstop-IGBT-Serie 600 V, Bezeichnung IKWxxN60T mit 20A−75A
• Infineon Trenchstop-IGBT-Serie 1200 V, Bezeichnung IKWxxN120T mit 8A−40A
Es werden diskrete LHL verwendet, um die beiden 3-Level-Wechselrichtertopologien ent-
sprechend der gefundenen Wechselrichterauslegung im Labor mit derselben Chipgeneration
und -technologie aufbauen zu können. Dabei ist für die 600 V-LHL eine maximale Junction-
Temperatur von 175◦C und für die 1200 V-LHL eine maximale Junction-Temperatur von
150◦C angegeben. Die im Folgenden vorgestellte Berechnungsmethode kann mit wenig Auf-
wand auch für LHL mit neuerer Si-Chipgeneration und für Module durchgeführt werden
[206].
Für den Vergleich werden die Verlusteigenschaften bei Tj,Ziel benötigt, die entsprechend
aus den Datenblattangaben interpoliert werden müssen, wenn die Verluste bei der maximal
möglichen Junction-Temperatur angegeben sind. Zur Berechnung der Durchlassverluste der
IGBTs bei Tj,Ziel wird die lineare Temperaturabhängigkeit der Durchlassverluste ausgenutzt
[98]. Für die Durchlassverluste der Dioden werden aufgrund der geringen Temperaturabhän-
gigkeit die Werte aus dem Datenblatt bei maximaler Junction-Temperatur verwendet. Die
Schaltverlustenergien bei Tj,Ziel können direkt dem Datenblatt entnommen werden, wobei
hierfür die Werte des im Datenblatt zur Charakterisierung des IGBT angegebenen Gate-
Vorwiderstandes verwendet werden. Zur Berechnung der Ausschaltenergie der Diode wird
die Reverse-Recovery-Ladung Qrr linear mit der Junction-Temperatur skaliert und die Ver-
lustenergie nach Gl. 3.2 aus Kap. 3.1.1 berechnet.
Für die verwendete 600V-LHL-Serie von Infineon ist die Interpolation der Daten in den
Abb. 7.4a bis 7.4d in Abhängigkeit des Bemessungsstromes des virtuellen LHL gezeigt, für
die 1200V-LHL-Serie befinden sich die interpolierten Daten in Abb. 10.1 im Anhang. Die
Schleusenspannung des IGBT UCE,0 und der Diode UF,0 sind nicht vom Bemessungsstrom
abhängig, so dass für die Durchlassverluste die Interpolation des differenziellen Widerstan-
des rCE bzw. rF ausreichend ist (Abb. 7.4a). Der differentielle Widerstand nimmt typischer-
weise für beide LHL mit dem Bemessungsstrom antiproportional ab. Für die Auslegung im
stationären Betrieb können die thermischen Kapazitäten vernachlässigt werden, so dass die
thermische Impedanz nur aus thermischen Widerständen Rth besteht. Der thermische Wi-
derstand zwischen Case und Junction Rth,jc nimmt für IGBTs und Dioden mit steigender
Chipfläche antiproportional ab (vgl. Abb. 7.4b). Die Ein- und Ausschaltverlustenergien des
IGBT Eon und Eoff und die Ausschaltverlustenergie der Diode Erec sind in Abb. 7.4c dar-
gestellt. Zu beachten ist hier, dass jeweils die Verlustenergien für IB,vir angegeben sind. In
Abb. 7.4d ist die Interpolation der aufgeteilten Einschaltverlustenergien des IGBT in einen
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IGBT-abhängigen Eon,IGBT und einen diodenabhängigen Anteil ∆Eon,D nach Kap. 3.1.2 dar-
gestellt.
20 30 40 50 60 7010
20
30
40
50
IB,vir (A)
r  
( m
Ω
)
 
 
rCE
rF
(a)
20 30 40 50 60 700
0.5
1
1.5
2
IB,vir (A)
R
t h
,
j c 
( K
/ W
)
 
 
R
th,jc,V
R
th,jc,D
(b)
20 30 40 50 60 700
1
2
3
IB,vir (A)
E  
( m
J )
 
 
E
on
E
off
E
rec
(c)
20 30 40 50 60 700
0.5
1
1.5
2
IB,vir (A)
E  
( m
J )
 
 
E
on,IGBT
∆ E
on,D
(d)
Abb. 7.4: Interpolation der chipgrößenabhängiger Kenngrößen der 600 V-LHL-Serie von In-
fineon über dem Bemessungsstrom, Tj,Ziel = 125◦C (Kreis: Datenblattwert, dazwi-
schen Interpolation)
(a) differenzielle Widerstände
(b) Wärmeübergangswiderstände zwischen Jjunction und Case
(c) Schaltverlustenergien
(d) Aufteilung der Einschaltverlustenergien des IGBT in einen IGBT-
verlustabhängigen Teil und einen diodenverlustabhängigen Teil nach Kap. 3.1.2
Für die Berechnung der Schalt- und Durchlassverluste werden die in den vorangegangenen
Kapiteln angegebenen Gleichungen verwendet. Die Berechnung wird für jede Topologie für
die oberen IGBTs und Dioden einer Phase durchgeführt, für die unteren LHL einer Pha-
se sind die Verluste identisch. Die Ziel-Junction-Temperatur wird für alle LHL zu Tj,Ziel =
125◦C gewählt. Zwischen dem TO-247-LHL-Gehäuse und dem Kühlkörper wird eine iso-
lierende Wärmeleitfolie vorgesehen, deren thermischer Widerstand zu Rth,foil = 0,4K/W an-
genommen wird. Die Umgebungstemperatur wird, wenn nichts anderes angegeben, beispiel-
haft zu Ta = 70◦C gesetzt. Für die Clamping-Dioden des 3-Level-NPC werden die Daten-
blattangaben der antiparallelen Dioden verwendet. Die Temperaturabhängigkeit der IGBT-
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und Diodenparameter wird für die Berechnung der Bauleistung vernachlässigt, da diese bei
einer angenommenen (maximalen) Ziel-Junction-Temperatur Tj,Ziel = 125◦C und einer Um-
gebungstemperatur von Ta = 70◦C gering ist. Für die Untersuchungen wird entweder der
Wärmewiderstand des Kühlkörpers Rth,heat oder die Temperatur des Kühlkörpers Th konstant
gehalten und der jeweils andere Parameter wird variiert. Diese Randbedingung wird für die
Untersuchungen jeweils angegeben.
Es werden für den Vergleich auch virtuelle LHL mit den interpolierten Daten verwendet,
die unter der minimalen oder über der maximalen Bemessungsstromtragfähigkeit der real
verfügbaren LHL liegen. Um hierbei zu große Abweichungen zu vermeiden, wird die mini-
male und maximale Stromtragfähigkeit begrenzt. Hieraus folgt, dass, wenn für einen LHL
der maximale Bemessungsstrom IB,vir nicht ausreicht, um die Ziel-Junction-Temperatur zu
erreichen, zwei IGBTs oder Dioden parallelgeschaltet werden. Wenn die minimal verfüg-
bare Bemessungsstromtragfähigkeit erreicht wird, dann wird diese für die Berechnung der
Bauleistung verwendet. Die letztgenannte Festlegung führt dazu, dass in diesem Fall die Bau-
leistungen der unterschiedlichen Topologien nicht mehr vergleichbar sind, da für diese LHL
die Ziel-Junction-Temperatur nicht mehr erreicht wird. Bei der Auslegung für den gesamten
Betriebsbereich eines Antriebswechselrichters eines Elektrofahrzeuges mit motorischem und
generatorischem Betrieb ist diese untere Grenze nicht relevant und wird damit in den topo-
logiespezifischen Analysen (Kap. 7.1.1 bis 7.1.3) nicht betrachtet. Für die 600V-LHL-Serie
von Infineon werden interpolierte Daten der virtuellen LHL zwischen 15A−150A und für
die 1200V-LHL-Serie von Infineon zwischen 8A− 80A verwendet. Die Parallelschaltung
von IGBTs und Dioden ist dabei nur beim 2-Level-VSI aufgrund der Verlustkonzentration
auf wenige LHL notwendig und wird bei den jeweiligen Untersuchungen angegeben.
Für die Dimensionierung von Rth,heat kann für alle Pulsfrequenzen derselbe Wert verwendet
werden. Diese Annahme führt zu unterschiedlichen Temperaturen des Kühlkörpers Th für
die untersuchten Konfigurationen. Mit zunehmendem Th steigt jedoch bei gleichbleibender
Verlustleistung ebenfalls Tcase und damit die Junction-Temperatur Tj der IGBTs und Dioden.
Daher wird in Anlehnung an [136] für die Untersuchung Th konstant gehalten, so dass sich
unterschiedliche Wärmeübergangswiderstände für die jeweiligen Kühlkörper ergeben. Als
Th-Wert wird im betrachteten Betriebsbereich die maximal auftretende Kühlkörpertempera-
tur verwendet. In diesem Vergleich ist dann der jeweils verwendete Rth,heat entsprechend zu
berücksichtigten, da eine größer dimensionierte Kühlung schwerer, größer und teurer ist. Für
einen Vergleich der Wechselrichtertopologien bei gleicher Auslegung des Kühlsystems kann
der Rth,heat-Wert für eine der drei Topologien für die vorgegebene Th bestimmt werden und
dann für die Bauleistungsberechnung der anderen Topologien verwendet werden. Es ist zu
beachten, dass die Bauleistung nicht proportional zum Kühlaufwand sein muss, da die Spit-
zenverluste nicht alle gleichzeitig auftreten und die Auslegung der LHL für den gesamten
Betriebsbereich erfolgt.
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7.1.1 Auslegung des 2-Level-VSI
Für die Berechnung der Bauleistung des 2-Level-VSI werden die Schalt- und Durchlass-
verluste der IGBTs und Dioden nach den in Kap. 4.2 angegebenen Gleichungen berechnet.
Die Angabe IB,vir eines LHL ist die Summe der Bemessungsströme der parallelgeschalteten
LHL. Hierbei ist zu beachten, dass der sich ergebende Bemessungsstrom zweier parallelge-
schalteter, virtueller LHL bei gleichem Laststrom geringer ist als die eines einzelnen LHL,
da die Verlustenergie besser abgeführt werden kann. Für die Parallelschaltung werden LHL
mit demselben IB,vir verwendet, so dass der zu führende Strom symmetrisch aufgeteilt wird.
Damit ergibt sich für die Analyse für beide LHL dieselbe Junction-Temperatur Tj.
Das Auslegungsergebnis des virtuellen IGBT und der virtuellen Diode bei Verwendung des
Auslegungsalgorithmus nach Abb. 7.1 ist für den 2-Level VSI in Abb. 7.5 mit fp = 10kHz für
cosϕ = 1,0 (Abb. 7.5a), für cosϕ = 0,9 (Abb. 7.5b), für cosϕ =−1,0 (Abb. 7.5c) und für
cosϕ =−0,9 (Abb. 7.5d) in Abhängigkeit des Modulationsgrads dargestellt. Der thermische
Widerstand des Kühlkörpers wird zu Rth,heat = 0,015K/W gewählt.
Die Schaltverluste sind beim 2-Level-VSI nicht von m abhängig, so dass die Variation von
IB,vir für Vx1 und Dx1 über m durch die Variation der Durchlassverluste aufgrund der variier-
enden Leitzeiten bestimmt ist. Entsprechend steigt für cosϕ = 1,0 und cosϕ = 0,9 mit m die
notwendige Chipfläche für Vx1 und sinkt für Dx1. Für die angenommenen Systemparameter
und den gewählten Betriebspunkt erreicht IB,vir von Dx1 bei cosϕ = 1,0 mit m = 0,6 den
minimalen Bemessungsstrom der verwendeten Baureihe, so dass dieser gemäß der Annah-
me nicht weiter reduziert wird und daher Tj,D kleiner als Tj,Ziel wird. Die Diode ist damit bei
cosϕ = 1,0 für m > 0,6 zu groß und damit nicht zielgerecht ausgelegt. Der IGBT Vx1 er-
reicht in keinem Betriebspunkt den minimalen Bemessungsstrom. Beim Vergleich der beiden
motorischen Betriebspunkte ist aufgrund der längeren Leitzeit von Vx1 für cosϕ = 1,0 (Abb.
7.5a) im Vergleich zu cosϕ = 0,9 (Abb. 7.5b) eine geringfügig größere Auslegung bei glei-
chem Strom notwendig. Für den in Abb. 7.5c dargestellten Betriebspunkt mit cosϕ =−1,0
wird entsprechend mit steigendem Modulationsgrad eine größere Chipfläche für Dx1 und ei-
ne kleinere für Vx1 benötigt, da sich die Leitzeiten entsprechend ändern. In den Betriebspunk-
ten cosϕ =−1,0 und cosϕ =−0,9 wird jeweils für alle m eine zielgerechte Auslegung mit
Tj,Ziel = 125◦C gefunden.
In Abb. 7.6 ist der Bemessungsstrom der virtuellen LHL für cosϕ = 1,0 bzw. cosϕ =−1,0
für fp = 20kHz angegeben. Durch die erhöhte Pulsfrequenz fp sind größerere virtuelle LHL
im Vergleich zu fp = 10kHz notwendig. Das prinzipielle Verhalten des Bemessungsstroms
der virtuellen LHL über dem Modulationsgrad ist analog zum Betrieb mit 10kHz.
Die Auslegung des 2-Level-VSI für den gesamten Modulationsgradbereich und |cosϕ|> 0,9
ist in Abb. 7.7a für fp = 10kHz und in Abb. 7.7b für fp = 20kHz dargestellt. Die Ziel-
Junction-Temperatur wird bei beiden Pulsfrequenzen in einem Betriebspunkt sowohl für Vx1
als auch für Dx1 erreicht und in keinem Betriebspunkt überschritten. Die Bemessungsströ-
me des virtuellen IGBT und der virtuellen Diode sind, wie in Tab. 7.1 zusammengefasst,
bei einer Auslegung für den gesamten Arbeitsbereich und fp = 20kHz größer als bei einer
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Abb. 7.5: Darstellung des Bemessungsstroms der virtuellen LHL sowie der Junction-
Temperatur Tj für den 2-Level-VSI (Udc = 750V, fp = 10kHz, Rth,heat =
0,015K/W, Iˆx = 39,5A)
(a) cosϕ = 1,0
(b) cosϕ = 0,9
(c) cosϕ =−1,0
(d) cosϕ =−0,9
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Abb. 7.6: Darstellung des Bemessungsstroms der virtuellen LHL sowie der Junction-
Temperatur Tj für den 2-Level-VSI (Udc = 750V, Iˆx = 39,5A, fp = 20kHz,
Rth,heat = 0,015K/W, zwei IGBTs parallel)
(a) cosϕ = 1,0
(b) cosϕ =−1,0
Auslegung nach den kritischen Betriebspunkten, da die Schaltverluste des IGBT in der Aus-
legung für den gesamten Arbeitsbereich aufgrund der höheren Reverse-Recovery-Ladung
der kommutierenden Diode größer sind.
Tab. 7.1: Vergleich der Bemessungsströme bei Auslegung des 2-Level-VSI nach dem kriti-
schen Arbeitspunkt eines jeden LHL mit der Auslegung für den gesamten Arbeits-
bereich mit Rth,heat = 0,015k/W, Udc = 750V, PN = 20kW und fp = 20kHz
Auslegung im kritischsten
Auslegung für Arbeitsbereich
Arbeitspunkt
IB,vir von Vx1 63,5A 65,1A
IB,vir von Dx1 43,1A 42,7A
PB,WR/PN 30,6 31,1
In Abb. 7.8a ist die Auslegung für den Betriebspunkt Zero-Speed, der für den 2-Level-VSI
in Kap. 4.2.5 dargestellt ist, für fp = 10kHz und in Abb. 7.8b für fp = 20kHz über der
normierten Einschaltzeit dppp des Schaltzustandes ppp gezeigt. Hierbei wird, wie in Kap.
4.2.5 angegeben, die Amplitude des Stromes als Dauergleichstrom verwendet. Aufgrund der
hohen Verluste sind für den Betrieb vier IGBTs und drei Dioden in Parallelschaltung erfor-
derlich. Mit steigendem dppp steigt die Einschaltzeit des Schaltzustandes ppp und damit die
Leitzeit und Belastung von Va1. Im Hinblick auf die Bauleistung ermöglicht ein geringerer
Wert für dppp eine kleinere Auslegung. Insbesondere der IGBT benötigt aufgrund der großen
Schaltverluste bereits für kleine dppp einen hohen Bemessungsstrom. Bei einem Vergleich
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Abb. 7.7: Darstellung der Bemessungsströme der virtuellen LHL sowie der Junction-
Temperatur Tj für den 2-Level-VSI bei Auslegung für den berücksichtigten Ar-
beitsbereich (Udc = 750V, Iˆx = 39,5A, |cosϕ|> 0,9)
(a) fp = 10kHz, Rth,heat = 0,015K/W
(b) fp = 20kHz, Rth,heat = 0,015K/W, zwei IGBTs parallel
der beiden Pulsfrequenzen ist zu erkennen, dass der Bemessungsstrom des virtuellen IGBT
deutlich stärker steigt als der der Diode. Dies liegt an den deutlich höheren Schaltverlus-
tenergien des IGBT im Vergleich zur Diode (vgl. Abb. 10.1c im Anhang): Eine Verdopp-
lung der Pulsfrequenz verdoppelt zwar die Schaltverluste der LHL, jedoch sind diese nur
beim IGBT gegenüber den Durchlassverluste dominierend. Hieraus folgt, dass mit steigen-
der Pulsfrequenz der Auslegungsunterschied zwischen IGBT und Diode im Hinblick auf den
Bemessungsstrom größer wird.
7.1.2 Auslegung des 3-Level-NPC
Im Gegensatz zum 2-Level-VSI ist die Berechnung der Bauleistung für den 3-Level-NPC
komplexer, da eine größere Anzahl an LHL berücksichtigt werden muss und die Verlust-
verteilung betriebspunktabhängiger ist. Zunächst ist in Analogie zum 2-Level-VSI der Be-
messungsstrom der virtuellen LHL Vx1, Vx2, Dx1, Dx2 und Dx5 über m in Abb. 7.9a für
cosϕ = 1,0, in Abb. 7.9b für cosϕ = 0,9, in Abb. 7.9c für cosϕ = −1,0 und in Abb. 7.9d
für cosϕ =−0,9 für Iˆx = 39,5A dargestellt.
Im Betriebspunkt cosϕ = 1,0 treten keine Schalt- oder Durchlassverluste an Dx1 und Dx2
auf (vgl. Kap. 4.3.3), so dass diese virtuellen Dioden mit dem minimalen Bemessungsstrom
IB,vir = 15A ausgelegt werden und deren Junction-Temperatur unterhalb von Tj,Ziel bleibt.
Da die Schaltverluste in diesem Betriebspunkt ausschließlich an Vx1 und Dx5 auftreten und
diese unabhängig von m nur von der Chipgröße der IGBTs und Dioden abhängen, sind die
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Abb. 7.8: Darstellung der Bemessungsströme der virtuellen LHL sowie der Junction-
Temperatur Tj für den 2-Level-VSI im Arbeitspunkt Zero-Speed (Udc = 750V,
Ia = 39,5A, Ib = Ic =−19,75A, Rth,heat = 0,01K/W, vier IGBTs parallel, drei Di-
oden parallel)
(a) fp = 10kHz
(b) fp = 20kHz
Durchlassverluste maßgeblich für die unterschiedliche Auslegung über m. Die Auslegung
von Vx2 ist über m nahezu konstant, da Vx2 bei positivem Phasenstrom dauerhaft leitet und
bei cosϕ = 1,0 keine Schaltverluste hat. Die Clamping-Diode Dx5 leitet mit steigendem
Modulationsgrad m kürzer, so dass der Bemessungsstrom von Dx5 abnimmt. Da Vx1 mit
steigendem m länger den Strom führt, treten mit steigendem m höhere Durchlassverluste auf
und Vx1 muss größer ausgelegt werden.
Für den Betriebspunkt cosϕ = −1,0, dargestellt in Abb. 7.9c, ist insbesondere für Vx2 ein
größerer Bemessungsstrom notwendig, da in diesem Betriebspunkt an Vx2 und der äußeren
Diode Dx1 die Schaltverluste auftreten. Der notwendige Bemessungsstrom IB,vir nimmt mit
steigendem Modulationsgrad ab, da die Leitzeit und damit die Durchlassverluste von Vx2
sinken. In diesem Betriebspunkt treten an Vx1 keine Verluste auf, so dass dieser mit dem mi-
nimalen Bemessungsstrom ausgelegt ist. Aufgrund der abnehmenden Leitzeit von Dx5 mit
steigendem Modulationsgrad reduziert sich der notwendige Bemessungsstrom von Dx5. Für
m≈ 0,8 erreicht der Bemessungsstrom die untere Auslegungsgrenze, so dass für m> 0,8 die
Junction-Temperatur von Dx5 abnimmt. Mit steigendem m nimmt zunächst Tj von Dx1 und
Dx2 zu, bis diese die Ziel-Junction-Temperatur erreichen. Danach steigt der notwendige Be-
messungsstrom der beiden antiparallelen Dioden. Dabei muss Dx1 größer als Dx2 ausgelegt
werden, da an Dx1 zusätzlich zu den Durchlassverlusten ebenfalls Schaltverluste auftreten.
Als Besonderheit ist zu erkennen, dass für m < 0,45 der Bemessungsstrom von Vx2 nahezu
konstant ist. In diesem Arbeitsbereich wird die zusätzliche Verlustenergie von Dx1 und Dx2
nicht durch einen größeren Bemessungsstrom von Dx1 und Dx2 kompensiert, da Tj,Ziel für die
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Abb. 7.9: Darstellung der Bemessungsströme der virtuellen LHL sowie der Junction-
Temperatur Tj für den 3-Level-NPC (Udc = 750V, Iˆx = 39,5A, fp = 20kHz,
Rth,heat = 0,08K/W)
(a) cosϕ = 1,0, Auslegung und Temperatur von Dx1 und Dx2 identisch
(b) cosϕ = 0,9, Auslegung und Temperatur von Dx1 und Dx2 identisch
(c) cosϕ =−1,0
(d) cosϕ =−0,9
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beiden Dioden noch nicht erreicht ist. Daher müssen Vx2 und Dx5 größer dimensioniert wer-
den. Ab m > 0,45 erreicht die Junction-Temperatur von Dx2 die Ziel-Junction-Temperatur
und es kann IB,vir von Vx2 entsprechend der abnehmenden Durchlassverluste reduziert wer-
den.
Eine Auslegung für den Betriebspunkt cosϕ = 0,9 (Abb. 7.9b) unterscheidet sich bei glei-
cher Stromamplitude nur geringfügig von der Auslegung für cosϕ = 1,0, da die zusätzlichen
Schaltverluste von Vx2 und Dx1 nur bei kleineren Phasenströmen auftreten und sich daher
noch nicht signifikant auf die Bemessungsströme von Vx2 und Dx1 auswirken. Der Bemes-
sungsstrom von Vx1 ist für cosϕ = 0,9 geringer im Vergleich zu cosϕ = 1,0, da sowohl die
Durchlass- als auch die Schaltverluste geringer sind. Die Analyse für cosϕ =−0,9 ist ana-
log zur Analyse für cosϕ = −1,0. Der notwendige Bemessungsstrom ist für Dx1 und Dx2
für cosϕ =−0,9 im Vergleich zu cosϕ =−1,0 über den gesamten Modulationsgradbereich
etwas geringer, da an Dx1 sowohl geringere Durchlass- als auch geringere Schaltverluste
und an Dx2 geringere Durchlassverluste auftreten. Für die Clamping-Diode Dx5 ist über den
gesamten Modulationsgradbereich ein größerer Bemessungsstrom notwendig, da in diesem
Arbeitspunkt an Dx5 im Vergleich zum Betriebspunkt cosϕ = −1,0 zusätzlich Schaltver-
luste auftreten. Bei dem Vergleich des Bemessungsstromes von Vx2 zwischen cosϕ =−1,0
und cosϕ =−0,9 ist das Verhältnis bei kleinen und großen Modulationsgraden unterschied-
lich: Bei kleinen m ist der Bemessungsstrom von Vx2 für cosϕ =−0,9 geringer, da geringere
Schaltverluste an Vx2 auftreten. Für große m hingegen ist ein größerer Bemessungsstrom not-
wendig, da Vx2 in diesem Betriebspunkt länger im Vergleich zu cosϕ =−1,0 leitet und damit
höhere Durchlassverluste auftreten. Die Ergebnisse der Analyse der Bemessungsströme der
virtuellen LHL stimmen mit den Ausführungen aus Kap. 5.3 überein.
Die Bemessungsströme der virtuellen IGBTs für den gesamten Modulationsgradbereich sind
in Abb. 7.10a und die der virtuellen Dioden in Abb. 7.10b für |cosϕ|> 0,9 bei Verwendung
des Auslegungsalgorithmus nach Abb. 7.3 dargestellt. Es ist zu erkennen, dass in keinem
der betrachteten Arbeitspunkte die Ziel-Junction-Temperatur Tj,Ziel bei einem der LHL über-
schritten und diese für jeden LHL in genau einem Arbeitspunkt erreicht wird. In Tab. 7.2
sind die ausgelegten Bemessungsströme IB,vir für den Auslegungsalgorithmus der Ausle-
gung im kritischen Arbeitspunkt gegenübergestellt. Auffällig ist, dass Vx2 bei Verwendung
des Algorithmus größer dimensioniert wird, alle anderen IGBTs und Dioden hingegen einen
kleineren Bemessungsstrom haben. Der Grund hierfür liegt in der Dimensionierung von Vx2
im Arbeitspunkt cosϕ = −1,0: Die Kommutierungsdiode Dx1 hat hier die kleinstmögliche
Bemessungsstromtragfähigkeit und damit eine geringere Reverse-Recovery-Ladung Qrr im
Vergleich zur Verwendung des Auslegungsalgorithmus nach Abb. 7.3. Insgesamt ist die auf
die Nennleistung PN bezogene Bauleistung PB,WR bei der Optimierung für den gesamten Ar-
beitsbereich um 2,8% kleiner, wobei in der Auslegung im kritischen Arbeitspunkt der innere
IGBT Vx2 zu klein dimensioniert ist.
In Abb. 7.11 ist der Bemessungsstrom im Arbeitspunkt Zero-Speed in Abhängigkeit der
normierten Einschaltzeit d000 (vgl. Kap. 5.4.1) bei Verwendung der Schaltsequenzen (iii)
nach Tab. 5.6 dargestellt. Die Auslegung der LHL erfolgt, wie in Kap. 5.4.1 dargestellt,
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Abb. 7.10: Darstellung der Bemessungsströme der virtuellen LHL sowie der Junction-
Temperatur Tj für den 3-Level-NPC bei Auslegung für einen ausgewählten Ar-
beitsbereich (Udc = 750V, IˆN = 39,5A, |cosϕ|> 0,9, Rth,heat = 0,08K/W, fp =
20kHz)
(a) Vx1 und Vx2
(b) Dx1, Dx2 und Dx5
Tab. 7.2: Vergleich der Bemessungsströme bei Auslegung des 3-Level-NPC nach dem kriti-
schen Arbeitspunkt eines jeden LHL mit der Auslegung für den gesamten Arbeits-
bereich mit Rth,heat = 0,08k/W, Udc = 750V, PN = 20kW und fp = 20kHz
Auslegung im kritischen
Auslegung für Arbeitsbereich
Arbeitspunkt
IB,vir von Vx1 46,9A 43,2A
IB,vir von Vx2 47,6A 49,3A
IB,vir von Dx1 36,8A 36,0A
IB,vir von Dx2 28,2A 27,8A
IB,vir von Dx5 43,5A 40,6A
PB,WR/PN 26,8 26,1
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bei den entsprechenden Dauergleichströmen im stationären Betrieb. Wie für den 2-Level-
VSI wird für die Phase a ein positiver Dauergleichstrom angenommen. In der gezeigten
Auslegung aus Abb. 7.11a gilt nnnn = 0, d.h. es wird nur die erste Schaltsequenz von (iii)
nach Tab. 5.6 verwendet. Die Aufteilung der Einschaltzeit zwischen dppp und d000 wird für
die Untersuchung variiert. Unabhängig von der Aufteilung der Einschaltzeit des Null-RZ
bleibt die Dimensionierung von Vx2 konstant, da an Vx2 bei positivem Phasenstrom sowohl im
Schaltzustand ppp als auch im Schaltzustand 000 die gleichen Durchlassverluste auftreten.
Mit steigendem Anteil von d000 steigt IB,vir von Dx5 an und es reduziert sich IB,vir von Vx1.
Die Verluste werden damit auf die drei LHL Vx1, Vx2 und Dx5 verteilt. In Abb. 7.11b ist
nppp = nnnn = 1 gewählt, so dass beide Schaltsequenzen von (iii) im gleichen Verhältnis
verwendet werden. Die Bemessungsströme sind über d000 aufgetragen und es gilt dppp =
dnnn =
1−d000
2 . Im Vergleich zur verwendeten Modulation aus Abb. 7.11a ist die Auslegung
von Vx2 in diesem Fall abhängig von der Einschaltzeit von d000, da mit steigendem d000
die Leitzeit von Vx2 zunimmt. Außerdem treten im Vergleich zur Modulation nppp = 1 und
nnnn = 0 Schaltverluste an Vx2 auf. Für den theoretisch möglichen Betriebspunkt d000 = 0 für
nppp = nnnn = 1 leitet Vx2 im Schaltzustand ppp und es treten Schaltverluste beim Wechsel
in den Schaltzustand nnn auf.
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Abb. 7.11: Darstellung der Bemessungsströme der virtuellen LHL sowie der Junction-
Temperatur Tj für den 3-Level-NPC im Arbeitspunkt Zero-Speed (Udc = 750V,
I¯a = 39,5A, I¯b = I¯c =−19,75A, fp = 20kHz, Rth,heat = 0,015K/W)
(a) nppp = 1, nnnn = 0, dppp = 1−d000
(b) nppp = 1, nnnn = 1, dppp = dnnn =
1−d000
2
Durch die Wahl der Schaltsequenzen ist es möglich, die Verluste auf alle LHL einer Pha-
se zu verteilen und damit die Dimensionierung der LHL zu beeinflussen. Die Variation des
Verhältnisses der Schaltsequenzen und die Verteilung der Einschaltzeiten des Null-RZ auf
die entsprechenden Schaltzustände ermöglicht es, die Verluste gleichmäßig zu verteilen. Al-
ternativ kann die Bestimmung der Schaltsequenzen und der Einschaltzeiten online erfolgen,
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um z.B. bei Rückführung der Junction-Temperatur die Zuverlässigkeit und die Lebensdauer
der LHL und damit des Gesamtsystems zu erhöhen.
7.1.3 Auslegung des T-Type-Wechselrichters
Die Vorgehensweise für die Berechnung der Bemessungsströme der virtuellen LHL ist für
den T-Type-Wechselrichter grundsätzlich identisch zum 3-Level-NPC. Als Besonderheit bei
dieser Topologie ist der Einfluss der kommutierenden Dioden auf die Schaltverluste der
IGBTs zu beachten, die sowohl bei den 600 V- als auch bei den 1200 V-IGBTs aus der je-
weils anderen Sperrspannungsklasse kommen. Die Bemessungsströme der virtuellen LHL
sind über dem Modulationsgrad für cosϕ = 1,0 in Abb. 7.12a, für cosϕ = 0,9 in Abb.
7.12b, für cosϕ = −1,0 in Abb. 7.12c und für cosϕ = −0,9 in Abb. 7.12d dargestellt.
Für cosϕ = 1,0 ist zu erkennen, dass der Bemessungsstrom des äußeren virtuellen IGBT
mit steigendem m zunimmt, da die Einschaltzeit von Vx1 steigt und damit die Durchlass-
verluste steigen. Des Weiteren kann für cosϕ = 1,0 festgestellt werden, dass Vx1 nahezu
über den gesamten Modulationsgradbereich den größten Bemessungsstrom benötigt, da die
Schaltverluste des 1200V-IGBT bei fp = 20kHz dominieren. Mit kleiner werdendem Mo-
dulationsgrad steigt die Leitzeit der inneren LHL, so dass ebenfalls deren Durchlassverluste
steigen und diese entsprechend für kleinere m einen größeren Bemessungsstrom benötigen.
Die Verläufe von IB,vir sind für cosϕ = 0,9 analog auszuwerten.
Im Betriebspunkt cosϕ = −1,0 (Abb. 7.12c) wird insbesondere der innere virtuelle IGBT
Vx2 bei kleinem m belastet, so dass für diesen ein großer Bemessungsstrom notwendig ist.
Zum einen sind bei kleinem m und cosϕ =−1,0 die Leitzeit von Vx2 und damit die Durch-
lassverluste groß, zum anderen sind aufgrund der 1200V-Kommutierungsdiode die Schalt-
verluste größer als mit einer 600V-Kommutierungsdiode, wie es beim 3-Level-NPC der Fall
ist. Mit steigendem m nimmt der Bemessungsstrom von Dx1 zu, da die Durchlassverluste
von Dx1 steigen. Für den T-Type-Wechselrichter sind die Kurvenverläufe für cosϕ = −0,9
analog zum Betriebspunkt cosϕ =−1,0 auszuwerten.
In Abb. 7.13a sind die Bemessungsströme der virtuellen IGBTs über den gesamten Modu-
lationsgradbereich und |cosϕ| > 0,9 angegeben, in Abb. 7.13b die Bemessungsströme der
virtuellen Dioden für denselben Arbeitsbereich. Die Ziel-Junction-Temperatur Tj,Ziel wird in
keinem Betriebspunkt überschritten und wird, wie bei den beiden anderen Wechselrichter-
topologien, in genau einem Betriebspunkt erreicht. In Tab. 7.3 ist die Auslegung über den
gesamten Arbeitsbereich der Auslegung im kritischen Arbeitspunkt gegenübergestellt. Die
notwendige Bauleistung ist bei Anwendung beider Auslegungen nahezu gleich, die Bemes-
sungsströme der einzelnen LHL unterscheiden sich jedoch aufgrund der thermischen Kopp-
lung und des Einflusses des Reverse-Recovery-Verhaltens der kommutierenden Dioden auf
die Schaltverluste der IGBTs.
In Abb. 7.14 sind die Bemessungsströme im Arbeitspunkt Zero-Speed und maximalem posi-
tivem Gleichstrom in Phase a dargestellt. Hierbei sind dieselben Untersuchungen wie für den
3-Level-NPC durchgeführt (vgl. Abb. 7.11), d.h. es werden die Schaltsequenzen (iii) nach
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Abb. 7.12: Darstellung der Bemessungsströme IB,vir der virtuellen LHL sowie der Junction-
Temperatur Tj für den T-Type-Wechselrichter (Udc = 750V, fp = 20kHz,
Rth,heat = 0,045K/W, Iˆx = 39,5A)
(a) cosϕ = 1,0
(b) cosϕ = 0,9
(c) cosϕ =−1,0
(d) cosϕ =−0,9
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Abb. 7.13: Darstellung der Bemessungsströme IB,vir der LHL sowie der Junction-Temperatur
Tj für den T-Type-Wechselrichter (Udc = 750V, IˆN = 39,5A, |cosϕ| > 0,9,
Rth,heat = 0,045K/W, fp = 20kHz)
(a) Vx1 und Vx2
(b) Dx1 und Dx2
Tab. 7.3: Vergleich der Bemessungsströme bei Auslegung für den T-Type-Wechselrichter
nach dem kritischen Arbeitspunkt eines jeden LHL mit der Auslegung für den
gesamten Arbeitsbereich mit Rth,heat = 0,045k/W, Udc = 750V, Iˆx = 39,5A und
fp = 20kHz
Auslegung im kritischen
Auslegung für Arbeitsbereich
Arbeitspunkten
IB,vir von Vx1 47,2A 47,5A
IB,vir von Vx2 46,9A 48,0A
IB,vir von Dx1 29,6A 29,3A
IB,vir von Dx2 32,6A 30,4A
PB,WR/PN 33,71 33,74
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Tab. 5.6 betrachtet. Bei ausschließlicher Verwendung der Schaltzustände ppp und 000 (Abb.
7.14a) ist bei großen dppp (also kleinem d000) für die äußeren virtuellen IGBTs ein großer
Bemessungsstrom notwendig, da an diesen Schaltverluste auftreten und sie zusätzlich einen
großen Teil der Periode den Strom führen. Der Bemessungsstrom fällt für Vx1 mit zunehmen-
der Einschaltzeit d000 und für die inneren LHL steigt IB,vir an. Aufgrund der Schaltverluste
ist der Bemessungsstrom von Dx3 im Vergleich zu Vx2 größer. Die äußere Diode wird nicht
belastet. Bei Verwendung von nppp = nnnn = 1 und dppp = dnnn =
1−d000
2 (Abb. 7.14b) wird
bei positivem Phasenstrom zusätzlich Dx4 belastet und es treten an Vx2 Schaltverluste auf.
Hieraus folgt eine größere notwendige Dimensionierung von Vx2 bei gleichem d000 im Ver-
gleich zu Abb. 7.14a. Die Verluste von Vx1 sind aufgrund der geringeren Leitzeit kleiner,
so dass der Bemessungsstrom von Vx1 kleiner im Vergleich zur in Abb. 7.14a verwendeten
Modulationsstrategie ist. Aufgrund der Verlustkonzentrationen auf Vx1 (Abb. 7.14a) bzw. auf
Vx2 (Abb. 7.14b) kann jeweils nicht der gesamte Bereich von d000 mit den verwendeten LHL
realisiert werden.
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Abb. 7.14: Darstellung der Bemessungsströme der virtuellen LHL sowie der Junction-
Temperatur Tj für den T-Type-Wechselrichter im Arbeitspunkt Zero-Speed (Udc =
750V, I¯a = 39,5A, I¯b = I¯c = 19,75A, fp = 20kHz, Rth,heat = 0,015K/W)
(a) nppp = 1, nnnn = 0, dppp = 1−d000
(b) nppp = 1, nnnn = 1, dppp = dnnn =
1−d000
2
7.2 Vergleich der Bauleistungen
Das Konzept der Bauleistung wird in diesem Abschnitt als Vergleichskriterium der drei
Wechselrichter für unterschiedliche Randbedingungen verwendet, die exemplarisch für un-
terschiedliche Konfigurationen eines Elektrofahrzeuges stehen. Die Vorgabe der Betriebs-
punkte kann im Konzept der Bauleistung an die geforderten Randbedingungen angepasst
werden. Beispielsweise kann eine geringere Rückspeiseenergie im Bremsvorgang aufgrund
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der zusätzlichen Verwendung einer mechanischen Bremse bei der Berechnung der Bauleis-
tung mit berücksichtigt werden. In diesem Abschnitt wird die Bauleistung der Wechselrichter
für die folgenden fünf unterschiedlichen Randbedingungen untersucht:
1. Betrieb mit konstantem Udc
2. Berücksichtigung des Ladezustandes einer Li-Ionen-Batterie
3. Betrieb mit konstantem Udc und Berücksichtigung einer Überlast
4. Betrieb mit variablem Udc, das zwischen Ubat und Udc frei gewählt werden kann
5. Auslegung für den Arbeitspunkt Zero-Speed
Die Wechselrichter werden in den angegebenen Betriebspunkten bei unterschiedlichen Puls-
frequenzen miteinander verglichen. Als Nebenbedingung wird im Gegensatz zu den oben
durchgeführten Analysen vorgegeben, dass für jede betrachtete Phasenverschiebung ϕ die
Nennleistung PN bereitgestellt werden muss und hierfür entsprechend der Phasenausgangs-
strom angepasst wird. Für die jeweiligen Konfigurationen werden die Auswirkungen der
unterschiedlichen Randbedingungen auf die Auslegungen diskutiert.
7.2.1 Betrieb bei konstanter ZK-Spannung
Für die Auslegung des Wechselrichters bei einer konstanten ZK-Spannung wird Udc = 750V
und PN = 20kW angenommen. Dieser Betriebszustand tritt beispielsweise bei Verwendung
eines DC/DC-Wandlers mit konstanter Ausgangsspannung im Elektrofahrzeug oder bei In-
dustrieantrieben auf. In Abb. 7.15a ist die auf die Nennleistung PN bezogene Bauleistung des
Wechselrichters PB,WR dargestellt. Alle drei Wechselrichtertopologien werden für Th = 80◦C
ausgelegt und haben somit unterschiedlich ausgelegte Kühlkörper. Für den 3-Level-NPC
wird ab fp = 6kHz die geringste Bauleistung benötigt, für kleinere Pulsfrequenzen benötigt
der 2-Level-VSI die geringste Bauleistung. Der T-Type-Wechselrichter hat ab einer Puls-
frequenz von fp = 15kHz eine kleinere Bauleistung als der 2-Level-VSI. Bei Verwendung
eines gleich dimensionierten Kühlkörpers (Abb. 7.15b) hat der 3-Level-NPC die niedrigs-
te Bauleistung über den gesamten betrachteten Pulsfrequenzbereich. Die Pulsfrequenz fp,
ab der der T-Type-Wechselrichter eine geringere Bauleistung als der 2-Level-VSI hat, liegt
in diesem Vergleich bei fp = 12kHz. Des Weiteren ist zu erkennen, dass die Bauleistung
des 3-Level-NPC am geringsten mit fp ansteigt, d.h. eine Erhöhung der Pulsfrequenz zur
Reduktion der Maschinenverluste ist beim 3-Level-NPC im Vergleich zu den anderen Wech-
selrichtertopologien mit einem geringeren Anstieg der Bemessungsströme verbunden.
Zur Analyse der Unterschiede des 3-Level-NPC und des T-Type-Wechselrichters sind in
Abb. 7.16a die Gesamtverluste Pv,WR der beiden 3-Level-Wechselrichter für fp = 10kHz
und fp = 20kHz jeweils für die Betriebspunkte cosϕ = 1,0 und cosϕ = −1,0 über m dar-
gestellt. Der Arbeitspunkt mit den höchsten Gesamtverlusten liegt unabhängig von fp und
cosϕ beim 3-Level-NPC bei m = 1,0 und beim T-Type-Wechselrichter bei m∼= 0. Des Wei-
teren steigt Pv,WR beim 3-Level-NPC weniger mit fp an als beim T-Type-Wechselrichter und
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Abb. 7.15: Vergleich des 2-Level-VSI (2 IGBTs parallel), des 3-Level-NPC und des T-
Type-Wechselrichters bei konstanter ZK-Spannung (Ta = 70◦C, Udc = 750V,
PN = 20kW, |cosϕ| > 0.9, m = 0...1, SPWM) für variierende Pulsfrequenzen
fp
(a) Bauleistung mit konstantem Th = 80◦C
(b) Bauleistung mit gleichem Rth,heat, der für die Auslegung des T-Type-
Wechselrichter für Th = 80◦C notwendig ist
der Verlustunterschied zwischen m∼= 0 und m= 1,0 ist beim 3-Level-NPC geringer als beim
T-Type-Wechselrichter.
In Abb. 7.16b ist das Verhältnis der Durchlassverluste zu den Schaltverlusten Pcon/Psw für
den 3-Level-NPC und den T-Type-Wechselrichter für die jeweilige Auslegung für Th = 80◦C
bei fp = 10kHz und fp = 20kHz dargestellt. Die Schaltverluste Psw sind dabei für bei-
de Wechselrichter jeweils über den Modulationsgradbereich konstant. Beim 3-Level-NPC
sind die Durchlassverluste bei beiden Pulsfrequenzen im jeweils kritischen Arbeitspunkt
von Vx1 bzw. Vx2 der dominierende Verlustanteil (Pcon/Psw>1,0 ). Im Vergleich zum T-Type-
Wechselrichter ist der proportionale Anteil der Durchlassverluste für die beiden IGBTs si-
gnifikant größer. Für den T-Type-Wechselrichter ist zu erkennen, dass bei fp = 20kHz die
Schaltverluste über den gesamten Modulationsgradbereich größer als die Durchlassverluste
sind (Pcon/Psw < 1,0) und diese daher die Bauleistung maßgeblich bestimmen.
Unter der Annahme nahezu konstanter Schaltverluste über den Modulationsgradbereich für
die Betriebspunkte cosϕ = 1,0 und cosϕ =−1,0 sind in Abb. 7.16c die Schaltverluste der
IGBTs gezeigt. Für beide Wechselrichtertopologien ist eine Verdopplung der Schaltverluste
bei einer verdoppelten Pulsfrequenz zu erkennen. Die Schaltverluste des äußeren IGBT Vx1
des T-Type-Wechselrichters sind höher als die von Vx1 des 3-Level-NPC aufgrund der höhe-
ren Sperrspannungsklasse. Zusätzlich hat Vx2 des T-Type-Wechselrichters höhere Schaltver-
luste als Vx2 des 3-Level-NPC, da die Kommutierungsdiode beim T-Type-Wechselrichter hier
aufgrund der höheren Sperrspannungsklasse eine höhere Reverse-Recovery-Ladung hat.
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Abb. 7.16: Analyse der Gründe der unterschiedlichen Bauleistungen der beiden 3-Level-
Wechselrichtertopologien (Ta = 70◦C, Th = 80◦C, Udc = 750V, PN = 20kW, m=
0...1, SPWM) für fp = 10kHz und fp = 20kHz im Betrieb mit konstanter ZK-
Spannung (durchgezogene Linie: cosϕ = 1,0, gestrichelte Linie: cosϕ =−1,0)
(a) Vergleich der Gesamtverlustleistung der Wechselrichter
(b) Vergleich des Verhältnis der Schalt- und Durchlassverluste
(c) Vergleich der Schaltverluste Psw der IGBTs Vx1 und Vx2 (Annahme: Schaltver-
luste unabhängig von m
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7.2.2 Berücksichtigung des Batterieladezustandes
Wie in Kap. 2.3.1 angegeben, ist die Batteriespannung abhängig vom SOC. Um bei allen zu-
lässigen Batterieladezuständen die angegebene Leistung zur Verfügung zu haben, muss ent-
sprechend bei geringerer Batteriespannung ein höherer Phasenstrom bereitgestellt werden.
Für den Vergleich wird die Konfiguration mit einer konstanten ZK-Spannung verwendet,
wie sie beispielsweise bei Verwendung eines DC/DC-Wandlers (vgl. Kap. 2.2 und 7.2.1)
vorliegt. In Abb. 7.17a ist die Bauleistung für diese beiden Antriebsstrangkonfigurationen
dargestellt, in Abb. 7.17b ist das Verhältnis der Differenz der Bauleistung der beiden Kon-
figurationen ∆PB,WR (Gl. 7.9) im Verhältnis zur Bauleistung bei konstanter ZK-Spannung
PB,WR,const dargestellt. Die Bauleistung für die Konfiguration mit direktem Anschluss des
Wechselrichters an die Batterie wird mit PB,WR,bat bezeichnet. Für den Vergleich wird für
alle Konfigurationen Th = 80◦C gewählt.
∆PB,WR = PB,WR,bat−PB,WR,const (7.9)
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Abb. 7.17: Analyse der Auswirkung der Berücksichtigung des SOC von Li-Ionen Batterien
nach Abb. 2.4 (2-Level-VSI: je zwei IGBTs bzw. Dioden parallel geschaltet)
(a) Vergleich der Bauleistung bei direktem Anschluss der Batterie an den Wech-
selrichter PB,WR,bat (Udc = 500− 750V, durchgezogene Linie) mit einer Konfi-
guration mit konstanter ZK-Spannung Udc = 750V (gestrichelte Linie) mit den
Randbedingungen Th = 80◦C, Iˆx = 39,5A
(b) Verhältnis der zusätzlich notwendigen Bauleistung zur Bauleistung bei kon-
stanter ZK-Spannung
Aus Abb. 7.17a ist zu erkennen, dass die Bauleistung des 3-Level-NPC für beide Antriebs-
strangkonfigurationen am geringsten mit fp ansteigt und dass für den 2-Level-VSI der An-
stieg am stärksten ist. Der T-Type-Wechselrichter hat bei der Auslegung unter Berücksich-
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tigung des SOC erst ab fp = 22kHz eine geringere Bauleistung als der 2-Level-VSI. Eben-
falls verschiebt sich der Bauleistungsvorteil des 3-Level-NPC gegenüber dem 2-Level-VSI
von fp = 7kHz auf fp = 12kHz. Dies liegt daran, dass die Schaltverluste der dominierende
Verlustanteil beim 2-Level-VSI sind und diese bei Berücksichtigung der SOC-abhängigen
Batteriespannung kaum zunehmen (vgl. Gl. 4.8 aus Kap. 4.2.4), da gleichzeitig zum stei-
genden Phasenstrom die Kommutierungsspannung sinkt. Insbesondere beim 3-Level-NPC
dominieren die Durchlassverluste, die aufgrund der Erhöhung des Phasenstromes steigen.
Die konstanten Schaltverluste fallen hier weniger stark ins Gewicht. Dieser Zusammenhang
ist in Abb. 7.17b anhand der für die Berücksichtigung des SOC-abhängigen Spannungsnive-
aus durch die prozentual zusätzlich notwendige Bauleistung verdeutlicht. Für den 3-Level-
NPC ändert sich dieses Verhältnis nur geringfügig in Abhängigkeit der Pulsfrequenz und ist
im betrachteten Pulsfrequenzbereich nahezu konstant bei ∆PB,WR/PB,WR,const = 0,72. Dieses
Verhältnis ist für den T-Type-Wechselrichter etwas geringer und nimmt mit zunehmendem
fp leicht ab, da in dieser Wechselrichtertopologie die Schaltverluste bedeutsamer als beim
3-Level-NPC sind. Beim T-Type-Wechselrichter haben die Schaltverluste zwar einen höhe-
ren Anteil an den Gesamtverlusten als beim 3-Level-NPC, jedoch liegen im Schaltzustand
0 zwei LHL im Strompfad. Eine Erhöhung des Phasenstroms erhöht folglich die Durchlass-
verluste der inneren LHL, so dass die prozentuale Zunahme der Bauleistung beim T-Type-
Wechselrichter größer als beim 2-Level-VSI ist. Für den 2-Level-VSI ist die prozentuale
Zunahme am geringsten und sinkt am stärksten mit steigender Pulsfrequenz. Die Abnahme
von ∆PB,WR/PB,WR,const mit steigender fp ist darin begründet, dass die Differenz zwischen
PB,WR,bat und PB,WR,const über fp aufgrund der alleinigen Zunahme der Durchlassverluste
nahezu konstant ist.
7.2.3 Berücksichtigung einer Überlast
Für Elektrofahrzeuge ist eine Überlastfähigkeit im Grunddrehzahlbereich erforderlich, die
bei heutigen Elektrofahrzeugen ca. 80 % im Nennbetriebspunkt beträgt (vgl. Abb. 2.4). Diese
Überlastfähigkeit wird z.B. für 18 s gefordert, so dass aufgrund der thermischen Zeitkonstan-
ten von LHL von einer dauernden Überlast ausgegangen werden kann. Mit dieser Untersu-
chung wird gleichzeitig die Skalierbarkeit der Ergebnisse für höhere Leistungen betrachtet.
Für den Vergleich der drei Wechselrichtertopologien wird hier eine geringere Überlastfähig-
keit von 25 % verwendet, um die zugrunde gelegte LHL-Serie von Infineon weiterhin ver-
wenden zu können. Für die Betrachtung wird eine konstante ZK-Spannung angenommen.
In Abb. 7.18 ist die Bauleistung der drei Wechselrichtertopologien sowie die prozentual zu-
sätzlich notwendige Bauleistung ∆PB,WR/PB,WR,const (Gl. 7.10) dargestellt, wobei PB,WR,const
die Bauleistung für PN = 20kW und PB,WR125 die Bauleistung bei 25 %-Überlast ist. Es ist
zu erkennen, dass das Verhältnis ∆PB,WR/PB,WR,const mit steigender Pulsfrequenz ebenfalls
zunimmt. Da sich mit steigendem fp ebenfalls der proportionale Verlustanteil der Schalt-
verluste erhöht und die Schaltverluste pro Ampere durch eine Vergrößerung der Chipfläche
nicht reduziert werden können, muss die Chipfläche so lange erhöht werden, bis der Rth,jc der
IGBTs und Dioden klein genug ist, um die zusätzliche Verlustenergie abführen zu können
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und entsprechend die Ziel-Junction-Temperatur zu erreichen. Der Anstieg der notwendigen
zusätzlichen Bauleistung ist beim 3-Level-NPC am geringsten, da bei diesem die Durchlass-
verluste der dominierende Verlustanteil sind. Der T-Type-Wechselrichter hat bei der Aus-
legung ohne Überlast für fp > 13kHz eine geringere Bauleistung als der 2-Level-VSI, bei
Auslegung mit 25 %-Überlast für fp > 12,5kHz. Der 3-Level-NPC hat bei beiden Ausle-
gungen für fp > 6kHz eine geringere Bauleistung als der 2-Level-VSI. Dies bedeutet, dass
bei den gewählten LHL die Auslegungsleistung eine vernachlässigbare Auswirkung auf die
Relationen der Bauleistungen der Wechselrichtertopologien zueinander hat. Damit können
die Aussagen grundsätzlich auf höhere Leistungen übertragen werden, solange ein Betrieb
mit der gewählten LHL-Serie noch möglich ist.
∆PB,WR = PB,WR125−PB,WR,const (7.10)
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Abb. 7.18: Vergleich der Bauleistung bei Berücksichtigung einer 25 % Überlast (durchgezo-
gene Linie) mit der Auslegung ohne Überlast (gestrichelte Linie), Systemparame-
ter: Ta = 70◦C, Th = 80◦C, Tj,Ziel = 125◦C, Udc = 750V, Iˆx = 39,5A, m = 0...1,
SPWM, 2-Level-VSI: je zwei IGBTs und Dioden parallel
7.2.4 Variable ZK-Spannung
Für die Betrachtung des Einflusses der variablen ZK-Spannung auf die Bauleistung der
Wechselrichter wird als minimale ZK-Spannung die maximale Batteriespannung berück-
sichtigt, die für die Analyse zu Udc,min = Ubat,max = 400V gewählt wird. Mit dieser ZK-
Spannung kann bei einem maximalen Modulationsgrad m = 1,0 und SPWM eine maximale
Ausgangsspannung UˆxNP = 200V erreicht werden. Für größere Ausgangsspannungen muss
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entsprechend die ZK-Spannung erhöht werden. Für den Vergleich in diesem Abschnitt wird
hierzu der Modulationsgrad zu m = 1,0 gewählt und die ZK-Spannung in diesem Drehzahl-
bereich zum Erreichen der geforderten Ausgangsspannung linear erhöht (vgl. Abb. 2.4 in
Kap. 2.2). Hierzu ist in Abb. 7.19 die Bauleistung der drei Wechselrichtertopologien über fp
für die Antriebsstrangkonfiguration mit variabler ZK-Spannung und zum Vergleich für die
Konfiguration mit konstanter ZK-Spannung dargestellt. Zusätzlich ist die Differenz ∆PB,WR
(Gl. 7.11) der Bauleistungen der beiden betrachteten Antriebsstrangkonfigurationen bezogen
auf die Bauleistung bei konstanter ZK-Spannung abgebildet.
∆PB,WR = PB,WR,var−PB,WR,const (7.11)
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Abb. 7.19: Vergleich der Bauleistung bei variabler ZK-Spannung Udc = 400− 750V nach
Abb. 2.4 (durchgezogene Linie) mit der Bauleistung bei konstanter ZK-Spannung
Udc = 750V (gestrichelte Linie), Systemparameter: Ta = 70◦C, Th = 80◦C,
Tj,Ziel = 125◦C, Iˆx = 39,5A, m= 0...1, SPWM, 2-Level VSI: zwei IGBTs parallel
Durch eine variable ZK-Spannung werden die Schaltverluste bei kleinen Ausgangsspannun-
gen reduziert. Die Durchlassverluste und die Schaltverluste bei großen Ausgangsspannungen
werden nicht beeinflusst. Dieser Effekt hat unterschiedliche Auswirkungen auf die Bauleis-
tungen der drei Wechselrichtertopologien. Zunächst ist in Abb. 7.19 zu erkennen, dass die
niedrigste Bauleistung in beiden Antriebsstrangkonfigurationen für den 3-Level-NPC benö-
tigt wird. Eine variable ZK-Spannung hat auf die Bauleistung des 2-Level-VSI keine Aus-
wirkung, da bei dieser Topologie die für die Auslegung dominierenden Betriebspunkte für
Vx1 bei cosϕ = 1,0 sowie m = 1,0 und für Dx1 bei cosϕ = −1,0 sowie m = 1,0 liegen.
Beim 3-Level-NPC und T-Type-Wechselrichter wird durch den Einsatz einer variablen ZK-
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Spannung die Bauleistung reduziert. Verantwortlich hierfür ist beim 3-Level-NPC der für
Vx2 und Dx5 bei der Auslegung dominierende Betriebspunkt m ≈ 0. Der die Auslegung des
T-Type-Wechselrichters dominierende Betriebspunkt liegt bei kleinen Modulationsgraden,
so dass durch eine variable ZK-Spannung der Bemessungsstrom IB,vir von Vx2 und Dx2 und
damit PB,WR reduziert werden kann. Für beide 3-Level-Wechselrichter nimmt die Redukti-
on der Bauleistung mit fp zu, die mögliche Reduktion der Bauleistung ist dabei für beide
Topologien < 10%.
7.2.5 Arbeitspunkt Zero-Speed
Für den Vergleich der Bauleistung im Arbeitspunkt Zero-Speed werden für den 3-Level-NPC
und den T-Type-Wechselrichter als Parameter nppp = 1 und nnnn = 0 verwendet, so dass in
der Schaltsequenz in der Phase mit dem größten Phasenstrom nur einmal pro Pulsperiode
geschaltet wird (vgl. Kap. 5.4.1). In Abb. 7.20 ist die Bauleistung der drei Wechselrichter-
topologien für zwei Pulsfrequenzen über der normierten Einschaltzeit dppp dargestellt. Es
wird für alle drei Wechselrichter derselbe Rth,heat verwendet. Für den 2-Level-VSI wird in
der Zeit, in der ppp nicht geschaltet ist, der Schaltzustand nnn verwendet, bei den beiden
3-Level-Wechselrichtertopologien der Schaltzustand 000.
Bei einer ZK-Spannung Udc = 750V ist für den 2-Level-VSI sowohl für fp = 10kHz (Abb.
7.20a) als auch für fp = 20kHz (Abb. 7.20b) die größte Bauleistung unabhängig von der
Aufteilung der Einschaltzeit des Null-RZ notwendig. Die berechneten Bauleistungen sind
für den T-Type-Wechselrichter bei fp = 10kHz etwas größer als für den 3-Level-NPC. Bei
fp = 20kHz ist für den T-Type-Wechselrichter eine signifikant höhere Bauleistung im Ver-
gleich zum 3-Level-NPC notwendig. Des Weiteren ist in der Abb. 7.20 der Einfluss einer
geringeren ZK-Spannung mit Udc = 400V dargestellt. Die Bauleistung des 3-Level-NPC
kann aufgrund der dominierenden Durchlassverluste bei beiden betrachteten Pulsfrequenzen
nur leicht reduziert werden. Für fp = 10kHz wird für den 2-Level-VSI durch die Redukti-
on der ZK-Spannung die geringste Bauleistung der drei Topologien erreicht. Ebenfalls kann
die Bauleistung beim 2-Level-VSI und beim T-Type-Wechselrichter für fp = 20kHz deut-
lich reduziert werden, auch wenn in diesem Betriebspunkt weiterhin der 3-Level-NPC mit
und ohne variabler ZK-Spannung mit der kleinsten Bauleistung ausgelegt werden kann. Die
Aufteilung der Einschaltzeit hat beim T-Type-Wechselrichter die größte Auswirkung auf die
Bauleistung.
7.3 Simulativer Vergleich der Wechselrichtertopologien
In diesem Abschnitt werden die Wirkungsgrade der drei Wechselrichtertopologien simulativ
untersucht. Für die simulative Bestimmung der Verluste wird die Simulationssoftware MAT-
LAB/Simulink in Verbindung mit PLECS eingesetzt. Bei der Verlustberechnung werden
der Phasenstrom, die Sperrspannung und die Junction-Temperatur der LHL berücksichtigt.
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Abb. 7.20: Vergleich der Bauleistung im Arbeitspunkt Zero-Speed für die drei Wechsel-
richtertopologien für Udc = 750V (durchgezogene Linie) und Udc = 400V (ge-
strichelte Linie) für I¯a = 39,5A, I¯b = I¯c = 19,75A, Ta = 70◦C, Th = 80◦C,
Tj,Ziel = 125◦C, nppp = 1, nnnn = 0, 2-Level-VSI: 4 IBGTs und 3 Dioden pa-
rallel
(a) fp = 10kHz, Rth,heat = 0,015K/W
(b) fp = 20kHz, Rth,heat = 0,01K/W
Das Strukturbild der Wirkungsgradsimulation ist in Abb. 7.21 dargestellt. Für die Untersu-
chung werden die Schaltverlustenergien in Abhängigkeit von Sperrspannung, Phasenstrom
und Junction-Temperatur berücksichtigt. Die Durchlasscharakteristika der LHL werden in
Abhängigkeit des Phasenstromes und der Junction-Temperatur hinterlegt. Ebenfalls werden
thermische Daten der LHL verwendet. Diese können entweder dem Datenblatt entnommen
oder durch experimentelle Messungen, z.B. am LHL-Teststand (vgl. Kap. 3.1), ermittelt und
in PLECS in Look-Up-Tabellen hinterlegt werden. Zur Reduktion der Simulationszeit wird
für die Untersuchung eine elektrische Grundschwingungsfrequenz von fel = 200Hz verwen-
det.
In Abb. 7.22 sind die hinterlegten Einschaltverlustenergien auf Basis der Datenblattanga-
ben dargestellt. Um im Arbeitspunkt einen eingeschwungenen, thermischen Zustand zu er-
reichen, wird die Steady-State-Analyse von PLECS verwendet. Zu beachten ist, dass eine
sogenannte additive, nicht-integrierte Verlustsimulation verwendet wird, bei der die Verlus-
te auf Basis der elektrischen Größen und der hinterlegten Bauteileigenschaften berechnet
werden. Die Durchlassspannungen und die Verluste werden nicht in der elektrischen Simu-
lation berücksichtigt, so dass die Ausgangsspannung nicht um den Spannungsabfall an den
LHL reduziert wird und im Simulationsmodell die Eingangsleistung gleich der Ausgangs-
leistung ist. Zur Nachbildung der Motorströme werden Sinusströme durch Stromquellen bei
unterschiedlichen m eingeprägt. Für die Berechnung des Wirkungsgrades wird angenommen,
dass die Wechselrichterverluste zur Ausgangsleistung addiert werden, um die Eingangsleis-
tung zu erhalten (Gl. 7.12). Verluste im Zwischenkreis und Leitungsverluste werden in der
Simulation nicht berücksichtigt.
η =
Pout
Pout+Pv,WR
(7.12)
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Abb. 7.21: Prinzipdarstellung der in PLECS
realisierten Simulation
Abb. 7.22: Hinterlegte Einschaltverlustener-
gien in PLECS für die Wirkungs-
gradsimulation für den IGBT In-
fineon IKW75N60T, basierend
auf Datenblattangaben
Für die simulative Untersuchung werden jeweils die real verfügbaren LHL mit der nächsthö-
heren Stromtragfähigkeit verwendet. Die verwendeten LHL für fp = 10kHz und fp = 20kHz
sind für den 2-Level-VSI in Tab. 10.3 im Anhang und für die beiden 3-Level-Wechselrichter-
topologien in Tab. 10.4 im Anhang angegebenen. Zusätzlich sind jeweils die mit dem Verfah-
ren der virtuellen LHL bestimmten Bemessungsströme und die resultierenden Bauleistungen
angegeben. Aufgrund der Verfügbarkeit der realen LHL sind Unterschiede in den Bemes-
sungsströmen zwischen den virtuellen und den in der Simulation verwendeten LHL und da-
mit auch in den Bauleistungen vorhanden. Die höheren Bemessungsströme der LHL wirken
sich positiv auf die Durchlassverluste und die thermischen Widerstände der LHL aus (vgl.
Abb. 7.4a und Abb. 7.4b). Die Schaltverluste der LHL werden hingegen etwas größer (vgl.
Tab. 3.1.2). Dieser Effekt führt dazu, dass der 3-Level-NPC aufgrund der Auswahl der LHL
einen Wirkungsgradvorteil gegenüber dem 2-Level-VSI und dem T-Type-Wechselrichter er-
hält, da in dieser Topologie die Durchlassverluste dominieren. Dieser Effekt nimmt mit stei-
gender Pulsfrequenz ab.
Für die drei Wechselrichtertopologien werden für die Auslegung die gleichen Kühlkörper-
temperaturen Th angenommen, wobei hierzu für die beiden 3-Level-Wechselrichtertopologien
derselbe Rth,heat-Wert verwendet wird und geringfügige Abweichungen in Th akzeptiert wer-
den. Der Einfluss der Kommutierungsdiode wird bei der simulativen Untersuchung entspre-
chend den Ausführungen nach Kap. 3.1 berücksichtigt. Die Berechnung der Schaltverluste
der LHL erfolgt entsprechend nach Kap. 4.2, 4.3 und 4.4. Als Modulationsverfahren wird die
RZ-Modulation genutzt. Die ZK-Spannungen werden als ideale Spannungsquellen model-
liert, so dass für die 3-Level-Wechselrichtertopologien keine Schwankung des NP-Potentials
auftritt.
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7.3.1 Vergleich bei RZ-Modulation und konstanter ZK-Spannung
Zunächst werden die drei Wechselrichter bei einer Pulsfrequenz fp = 10kHz verglichen.
In Abb. 7.23 sind die Wirkungsgrade für unterschiedliche Betriebspunkte (m = 0...1) für
cosϕ = 1,0 und cosϕ = 0,9 bei RZ-Modulation dargestellt. Durch die Variation von m wird
bei einem gegebenem Phasenstrom die Ausgangsleistung variiert. Der 2-Level-VSI hat in
den betrachteten motorischen Betriebspunkten den geringsten Wirkungsgrad, der aus den
deutlich größeren Schaltverlusten im Vergleich zu den beiden 3-Level-Wechselrichtertopo-
logien resultiert. Der 3-Level-NPC und der T-Type-Wechselrichter haben unabhängig vom
Phasenstrom bei hohen Modulationsgraden nahezu identische Wirkungsgrade. Dies bedeu-
tet, dass die höheren Durchlassverluste im Schaltzustand p bzw. n beim 3-Level-NPC unge-
fähr den höheren Schaltverlusten von Vx1 bzw. Vx4 des T-Type-Wechselrichters entsprechen.
Bei kleineren Modulationsgraden entfällt der Vorteil des T-Type-Wechselrichters hinsicht-
lich der geringeren Durchlassverluste, da in diesem Betriebspunkt überwiegend die inneren
LHL den Strom führen und damit wie beim 3-Level-NPC zwei LHL im Strompfad liegen.
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Abb. 7.23: Simulativer Wirkungsgradvergleich der drei Wechselrichtertopologien mit Udc =
750V, RZ-Modulation, Pout durch m variiert, 2-Level-VSI: zwei IGBTs und zwei
Dioden parallel, fp = 10kHz und den in Tab. 10.3 und 10.4 angegebenen Daten
(a) cosϕ = 1,0
(b) cosϕ = 0,9
In Abb. 7.24 sind die Wirkungsgrade für die beiden generatorischen Betriebspunkte cosϕ =
−1,0 und cosϕ =−0,9 über der Ausgangsleistung für fp = 10kHz dargestellt. Der 2-Level-
VSI hat in allen Betriebspunkten wie im motorischen Betrieb den niedrigsten Wirkungsgrad.
Der Unterschied im Wirkungsgrad zwischen 3-Level-NPC und T-Type-Wechselrichter ist
im generatorischen Betrieb geringer als im motorischen, wobei der 3-Level-NPC für kleine
Modulationsgrade den besseren Wirkungsgrad aufweist. Für hohe Modulationsgrade hat der
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T-Type-Wechselrichter die niedrigsten Gesamtverluste, die Differenz nimmt mit steigendem
Phasenstrom zu.
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Abb. 7.24: Simulativer Wirkungsgradvergleich der drei Wechselrichtertopologien mit Udc =
750V, RZ-Modulation, Pout durch m variiert, 2-Level-VSI: zwei IGBTs und zwei
Dioden parallel, fp = 10kHz und den in Tab. 10.3 und 10.4 angegebenen Daten
(a) cosϕ =−1,0
(b) cosϕ =−0,9
Die Wirkungsgrade der drei Wechselrichtertopologien sind in Abb. 7.25 bei fp = 20kHz
für cosϕ = 1,0 und cosϕ = 0,9 sowie in Abb. 7.26 für cosϕ = −1,0 und cosϕ = −0,9
für dieselben Betriebspunkte wie für fp = 10kHz (vgl. Abb. 7.23 und 7.24) dargestellt. In
allen betrachteten Betriebspunkten mit fp = 20kHz hat der 2-Level-VSI den geringsten Wir-
kungsgrad der drei Wechselrichter. Der 3-Level-NPC hat in motorischen Betriebspunkten
den höchsten Wirkungsgrad. Im generatorischen Betrieb haben der 3-Level-NPC und der T-
Type-Wechselrichter bei großen Strömen und großen Modulationsgraden einen nahezu glei-
chen Wirkungsgrad, da beim T-Type-Wechselrichter ausschließlich der innere IGBT mit Dx1
als kommutierende Diode schaltet und die äußere Diode den überwiegenden Teil der Periode
den Strom führt. Im Vergleich zum 3-Level-NPC sind damit die Durchlassverluste geringer
und die Schaltverluste nur durch die größere Reverse-Recovery-Ladung der kommutierende
Diode der höheren Sperrspannungsklasse größer. Für niedrigere Ströme und kleinere Modu-
lationsgrade hat der 3-Level-NPC den höchsten Wirkungsgrad, da der T-Type-Wechselrichter
mit abnehmendem m den Vorteil bei den Durchlassverlusten verliert.
In Abb. 7.27 sind die Verluste Pv,WR der drei Wechselrichter für fp = 20kHz in zwei Arbeits-
punkten dargestellt. Analog zur analytischen Berechnung der Gesamtverluste (Abb. 7.16)
sind für den T-Type-Wechselrichter die Gesamtverluste sowohl für cosϕ = 1,0 als auch für
cosϕ = −1,0 bei kleinen m am größten. Hingegen treten für den 2-Level-VSI und den 3-
Level-NPC die größten Gesamtverluste beim maximalen Modulationsgrad auf.
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Abb. 7.25: Simulativer Wirkungsgradvergleich der drei Wechselrichtertopologien mit Udc =
750V, RZ-Modulation, Pout durch m variiert, 2-Level-VSI: zwei IGBTs und zwei
Dioden parallel, fp = 20kHz und den in Tab. 10.3 und 10.4 angegebenen Daten
(a) cosϕ = 1,0
(b) cosϕ = 0,9
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Abb. 7.26: Simulativer Wirkungsgradvergleich der drei Wechselrichtertopologien mit Udc =
750V, RZ-Modulation, Pout durch m variiert, 2-Level-VSI: zwei IGBTs und zwei
Dioden parallel, fp = 20kHz und den in Tab. 10.3 und 10.4 angegebenen Daten
(a) cosϕ =−1,0
(b) cosϕ =−0,9
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Abb. 7.27: Simulativer Verlustvergleich der drei Wechselrichtertopologien mit Udc = 750V,
RZ-Modulation, Pout durch m variiert, 2-Level-VSI: zwei IGBTs und zwei Dioden
parallel, fp = 20kHz und den in Tab. 10.3 und 10.4 angegebenen Daten
(a) cosϕ = 0,9
(b) cosϕ =−0,9
Die Wirkungsgrade mit fp = 10kHz und fp = 20kHz sind für die entsprechend ausgelegten
Wechselrichter in Abb. 7.28a für I˜x = 5A und in Abb. 7.28b für I˜x = 25A dargestellt. Für
I˜x = 5A ist der Wirkungsgrad des 3-Level-NPC mit fp = 20kHz größer als der Wirkungs-
grad des 2-Level-VSI mit fp = 10kHz, für I˜x = 25A sind die Wirkungsgrade nahezu gleich
groß. Der Wirkungsgrad des T-Type-Wechselrichters mit fp = 20kHz ist bei beiden Strö-
men etwas geringer als die des 2-Level-VSI mit fp = 10kHz. Des Weiteren ist zu erkennen,
dass der Wirkungsgrad des 2-Level-VSI mit fp = 20kHz deutlich geringer als die übrigen
Wirkungsgrade sind. Diese Betrachtung ist äquivalent zur Analyse in Kap. 7.2.1, in der die
Bauleistung des 2-Level-Wechselrichters aufgrund der erhöhten Verluste deutlich stärker mit
der Pulsfrequenz ansteigt als die Bauleistung der beiden 3-Level-Wechselrichter.
7.3.2 Vergleich für variable ZK-Spannungen
Eine in Abhängigkeit des Fahrzustandes einstellbare ZK-Spannung hat, bei Auslegung für
den Normalbetrieb wie in Kap. 7.2.4 dargestellt, nur für den 3-Level-NPC und den T-Type-
Wechselrichter leichte Vorteile im Hinblick auf die notwendige Bauleistung. Bei einer Aus-
legung für den Arbeitspunkt Zero-Speed ist eine adaptierbare ZK-Spannung in Bezug auf
die Bauleistung bei allen drei betrachteten Wechselrichtertopologien (vgl. Kap. 7.2.5) vor-
teilhaft, wobei die Bauleistung des DC/DC-Wandlers nicht berücksichtigt ist. Die Auswir-
kung einer reduzierten ZK-Spannung auf den Wirkungsgrad ist für die drei Wechselrichter
für cosϕ = 1,0 in Abb. 7.29 und in Abb. 7.30 für cosϕ = 0,9 jeweils für fp = 10kHz und
fp = 20kHz dargestellt. Beim 2-Level-VSI und beim T-Type-Wechselrichter ist die Erhö-
hung des Wirkungsgrades am größten, da durch die Reduktion der ZK-Spannung die Schalt-
verluste reduziert sind. Für fp = 10kHz liegt der Wirkungsgrad des T-Type-Wechselrichters
bei Udc = 400V über dem des 3-Level-NPC. Der Wirkungsgrad des 2-Level-VSI ist für
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Abb. 7.28: Simulativer Wirkungsgradvergleich der drei Wechselrichtertopologien mit Udc =
750V, cosϕ = 0,9, RZ-Modulation, Pout durch m variiert, 2-Level-VSI: zwei
IGBTs und zwei Dioden parallel und den in Tab. 10.3 und 10.4 angegebenen
Daten
(a) I˜x = 5A
(b) I˜x = 25A
Pout > 11kW höher als der Wirkungsgrad des 3-Level-NPC. Für fp = 20kHz ist der Wir-
kungsgrad des T-Type-Wechselrichters bei reduzierter ZK-Spannung nur noch leicht höher
als der des 3-Level-NPC. Zu beachten ist, dass der Wirkungsgrad des DC/DC-Wandlers in
dieser Betrachtung nicht berücksichtigt ist.
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Abb. 7.29: Untersuchung des Wirkungsgrads der drei Wechselrichtertopologien für RZ-
Modulation in Abhängigkeit einer variablen ZK-Spannung (Udc = 400V mit
m= 1,0 (durchgezogene Linie) und Udc = 750V mit m= 0,5 (gestrichelte Linie),
Pout durch m variiert, 2-Level-VSI: zwei IGBTs parallel), cosϕ = 1,0 und den in
Tab. 10.3 und 10.4 angegebenen Daten
(a) fp = 10kHz
(b) fp = 20kHz
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Abb. 7.30: Untersuchung des Wirkungsgrads der drei Wechselrichtertopologien für RZ-
Modulation in Abhängigkeit einer variablen ZK-Spannung (Udc = 400V mit
m= 1,0 (durchgezogene Linie) und Udc = 750V mit m= 0,5 (gestrichelte Linie),
Pout durch m variiert, 2-Level-VSI: zwei IGBTs parallel), cosϕ = 0,9 und den in
Tab. 10.3 und 10.4 angegebenen Daten
(a) fp = 10kHz
(b) fp = 20kHz
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7.4 Experimenteller Vergleich des Wirkungsgrades
In diesem Abschnitt werden die experimentellen Wirkungsgradmessungen des 3-Level-NPC
und des T-Type-Wechselrichters vorgestellt. Hierzu wird zunächst der Laboraufbau und die
Randbedingungen der Untersuchungen dargelegt und abschließend die experimentellen Er-
gebnisse präsentiert und diskutiert.
7.4.1 Laboraufbau und Randbedingungen
Der schematische Laboraufbau ist in Abb. 7.31a dargestellt. Als Wechselrichter werden
der 3-Level-NPC und der T-Type-Wechselrichter unter Berücksichtigung der Ergebnisse
der Bauleistungsauslegung und der simulativen Wirkungsgraduntersuchung aufgebaut. Auf-
grund der in [136] aufgezeigten Abweichung der realen Verluste bei den 600 V-IGBTs von
Infineon werden diese jeweils mit einer höheren Stromtragfähigkeit gewählt. Die antiparal-
lelen Dioden und IGBTs haben aufgrund der Verwendung von diskreten IGBTs mit anti-
paralleler Diode dieselbe Stromtragfähigkeit. Der T-Type-Wechselrichter wird in zwei Va-
rianten aufgebaut: Für den T-Type-Wechselrichter wird zur Reduktion der Schaltverluste
in der zweiten Wechselrichtervariante für die äußeren LHL der IGBT IKW40N120H3 mit
zugehöriger antiparalleler Diode verwendet (siehe Kap. 7.4.3). Als ZK-Kapazität werden
sechs Folienkondensatoren EZP-E50117MTA von Panasonic mit einer Gesamtkapazität von
Cdc = 165µF verwendet.
Die Leistungsplatinen und die Flachbaugruppen zur Ansteuerung der IGBTs wurden mit
der Software Altium Designer entworfen und danach aufgebaut. Der realisierte T-Type-
Wechselrichter ist in Abb. 7.31b gezeigt. Als Treiber werden industrielle Treiber von Alstom
eingesetzt. Als Mikrocontroller wird der 32-bit Tricore 1797b der Firma Infineon verwen-
det. Die Ansteuersignale inkl. der Ausblendzeiten für die Wechselrichter werden mithilfe der
lokalen Timerzellen generiert.
Für die Untersuchung des Wirkungsgrades des 3-Level-NPC und des T-Type-Wechselrichters
wird die in Kap. 5.1 angegebene RZ-Modulation mit einer Pulsfrequenz von 10 kHz und
20 kHz eingesetzt. Es wird wie in der Simulation eine elektrische Grundschwingungsfre-
quenz von fel = 200Hz verwendet. Es wird softwareseitig eine Ausblendzeit von 0,5µs
berücksichtigt. Die passive RL-Last besteht aus einer unveränderten Induktivität LLast =
0,455mH und einem variabel einstellbaren Widerstand RLast, über den bei vorgegebenem
Modulationsgrad m der geforderte Phasenstrom Ix eingestellt wird. Die Phasenverschiebung
kann aufgrund der gewählten Parameter für die Untersuchung als konstant zu cosϕ ≈ 1,0
angenommen werden. Es werden Wirkungsgrade für unterschiedliche Modulationsgrade und
Ströme mit dem Wide-Band-Power Analyzer D6000 der Norma LEM GmbH [207] mit einer
Grundgenauigkeit von 0,035 % gemessen.
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(a) (b)
Abb. 7.31: Angaben zum Laboraufbau
(a) Schema des Laboraufbaus zur Bestimmung des Wirkungsgrades bei passiver
Last
(b) Prototyp des realisierten T-Type-Wechselrichters
7.4.2 Verwendung der LHL-Serie aus Bauleistungsvergleich
Für den experimentellen Vergleich werden der 3-Level-NPC und der T-Type-Wechselrichter
entsprechend der Daten aus der Tab. 7.4 für die beiden Pulsfrequenzen fp = 10kHz und
fp = 20kHz untersucht. Im Gegensatz zur Bauleistungsauslegung und zum simulativen Ver-
gleich werden für beide Pulsfrequenzen dieselben LHL mit einem konstanten thermischen
Kühlkörperwiderstand Rth,heat verwendet. Die Daten des Laborsystems sind in Tab. 7.4 zu-
sammengefasst. In Abb. 7.32 sind die gemessenen Wirkungsgrade für Udc = 400V bei beiden
Pulsfrequenzen für den 3-Level-NPC und den T-Type-Wechselrichter dargestellt, in Abb.
7.33 die Ergebnisse bei einer Eingangsspannung von Udc = 600V und in Abb. 7.34 für
Udc = 750V.
Tab. 7.4: Daten der Laborprototypen mit der Infineon Trenchstop-IGBT-Serie
Bezeichnung Variable Größe / Bezeichnung
ZK-Spannung Udc,max 750 V
ZK-Kapazität Cdc 165µF
Nennleistung PN 20 kW
Wärmewiderstand Kühlkörper Rth,heat 0,12 K/W
Äußere LHL 3-Level-NPC Vx1, Dx1, Vx4, Dx4 IKW50N60T
Innere LHL 3-Level-NPC Vx2, Dx2, Vx3, Dx3 IKW50N60T
Clamping-Dioden 3-Level-NPC Dx5, Dx6 IDW50N60T
Äußere LHL T-Type Vx1, Dx1, Vx4, Dx4 IKW40N120T
Innere LHL T-Type Vx2, Dx2, Vx3, Dx3 IKW75N60T
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Für fp = 10kHz liegen die Wirkungsgrade der beiden Wechselrichtertopologien für die drei
betrachteten ZK-Spannungen jeweils nahe beieinander. Der T-Type-Wechselrichter hat dabei
für Udc = 400V (Abb. 7.32a) einen höheren Wirkungsgrad als der 3-Level-NPC, da durch
eine Reduktion der ZK-Spannung die Schaltverluste des T-Type-Wechselrichters stärker im
Vergleich zum 3-Level-NPC reduziert werden. Bei Udc = 600V (Abb. 7.33a) haben die bei-
den Wechselrichter bei kleinen Modulationsgraden (m < 0,5) nahezu identische Wirkungs-
grade. Aufgrund der erhöhten ZK-Spannung steigen die Schaltverluste und entsprechend
reduziert sich der Vorteil des T-Type-Wechselrichters hinsichtlich des Gesamtwirkungsgra-
des. Für m > 0,5 reduzieren sich die Durchlassverluste des T-Type-Wechselrichters auf-
grund der höheren Leitzeit von Vx1 bzw. Vx4. Der größere Anstieg der Schaltverluste des
T-Type-Wechselrichters im Vergleich zum 3-Level-NPC mit einer weiteren Erhöhung der
ZK-Spannung ist für Udc = 750V (Abb. 7.34a) zu erkennen.
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Abb. 7.32: Experimentelle Wirkungsgradergebnisse für Udc = 400V bei RZ-Modulation mit
LLast = 0,455mH und RLast variabel für den 3-Level-NPC und den T-Type-
Wechselrichter mit LHL nach Tab. 7.4
(a) fp = 10kHz
(b) fp = 20kHz
Für fp = 20kHz und Udc = 400V (Abb. 7.32b) sind die Wirkungsgrade des 3-Level-NPC
und des T-Type-Wechselrichters in allen betrachteten Betriebspunkten nahezu identisch, wo-
bei der T-Type-Wechselrichter mit abnehmendem Modulationsgrad einen leicht geringeren
Wirkungsgrad aufweist. Für Udc = 600V und Udc = 750V (Abb. 7.33b und 7.34b) hat der
3-Level-NPC durchgehend einen höheren Wirkungsgrad als der T-Type-Wechselrichter, da
aufgrund der erhöhten ZK-Spannung der proportionale Anteil der Schaltverluste an den Ge-
samtverlusten zunimmt. Damit ist experimentell überprüft, dass der T-Type-Wechselrichter
stärker von einer variablen ZK-Spannung im Vergleich zum 3-Level-NPC profitiert. Überein-
stimmend zu den Simulationsergebnissen nach Kap. 7.3 wird der Wirkungsgradunterschied
mit abnehmendem m größer.
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Abb. 7.33: Experimentelle Wirkungsgradergebnisse für Udc = 600V bei RZ-Modulation mit
LLast = 0,455mH und RLast variabel für den 3-Level-NPC und den T-Type-
Wechselrichter mit LHL nach Tab. 7.4
(a) fp = 10kHz
(b) fp = 20kHz
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Abb. 7.34: Experimentelle Wirkungsgradergebnisse für Udc = 750V bei RZ-Modulation mit
LLast = 0,455mH und RLast variabel für den 3-Level-NPC und den T-Type-
Wechselrichter mit LHL nach Tab. 7.4
(a) fp = 10kHz
(b) fp = 20kHz
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Abschließend werden die auf Datenblattangaben basierenden simulativen Verluste den expe-
rimentell ermittelten Verlusten in Abb. 7.35 für Udc = 750V und cosϕ ≈ 1,0 mit fp = 10kHz
und fp = 20kHz gegenübergestellt. Für fp = 10kHz in Abb. 7.35a ist zu erkennen, dass für
beide Wechselrichtertopologien die Verlustleistung Pv,WR im Labor größer ist als in der Si-
mulation ermittelt. Die höheren Verluste trotz größer dimensionierten LHL sind auf folgende
Ursachen zurückzuführen:
• Kondensator- und Leitungsverluste sind in der Simulation nicht berücksichtigt,
• Verwendung von LHL mit einer höheren Stromtragfähigkeit im Labor,
• Verwendung von interpolierten Daten in der Simulation,
• Reduktion der Wechselrichterausgangsspannung durch Spannungsabfall an LHL in
Simulation nicht berücksichtigt,
• Real höhere Schaltverluste als im Datenblatt angegeben.
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Abb. 7.35: Vergleich der simulativ bestimmten Gesamtverluste Pv,WR mit den experimentell
gemessenen Gesamtverlusten für den T-Type-Wechselrichter und den 3-Level-
NPC (Udc = 750V, cosϕ ≈ 1,0 und RZ-Modulation, breite Linie mit Messpunk-
ten: Labormessung, dünne Linie: Simulationsergebnis)
(a) fp = 10kHz
(b) fp = 20kHz
Sowohl die simulativen als auch die experimentellen Ergebnisse zeigen für fp = 10kHz, dass
die Gesamtverluste des 3-Level-NPC unabhängig vom Strom für kleine Modulationsgrade
im Vergleich zum T-Type-Wechselrichter geringer sind und dass für hohe Modulationsgrade
der T-Type-Wechselrichter geringere Gesamtverluste hat. Jedoch liegt der Modulationsgrad
bzw. die Ausgangsleistung, ab dem der T-Type-Wechselrichter geringere Verluste als der 3-
Level-NPC hat, für die experimentellen Ergebnisse im Vergleich zur Simulation bei einem
kleineren m. Dies deutet darauf hin, dass die Schaltverluste des 3-Level-NPC real größer sind
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als für die Simulation angenommen. Für fp = 20kHz ist Pv,WR sowohl nach der Simulation
als auch nach den experimentellen Ergebnissen in allen hier verglichenen Betriebspunkten
beim T-Type-Wechselrichter größer als beim 3-Level-NPC. Die Gesamtverluste des T-Type-
Wechselrichters sinken mit steigendem Modulationsgrad während die des 3-Level-NPC mit
dem Modulationsgrad leicht zunehmen. Mit Ausnahme der absoluten Verlustwerte ist eine
Übereinstimmung zwischen Simulation und Experiment festzuhalten.
7.4.3 Verwendung alternativer Si-basierter LHL
Der T-Type-Wechselrichter hat mit zunehmender Pulsfrequenz Nachteile im Hinblick auf
die Schaltverluste insbesondere an den äußeren IGBTs Vx1 und Vx4, die auch durch die
Auswahl der verwendeten IGBT-Serie begründet sind. Die verwendete IGBT-Serie ist auf
Durchlassverluste optimiert. Zur Untersuchung der Auswirkung einer auf Schaltverluste op-
timierten IGBT-Serie auf den Wirkungsgrad wird der T-Type-Wechselrichter mit den IGBTs
IKW40N120H3 von Infineon für Vx1 und Vx4 aufgebaut und vermessen. Für die inneren
LHL werden weiterhin die auf Durchlassverluste optimierten IKW75N60T von Infineon ver-
wendet. Zu beachten ist, dass der IGBT IKW40N120H3 auf einer neueren Chiptechnologie
beruht. Der T-Type-Wechselrichter mit den IGBTs IKW40N120H3 wird als T-Type 2 be-
zeichnet, der T-Type-Wechselrichter mit den LHL nach Tab. 7.4 als T-Type 1. Für die beiden
T-Type-Wechselrichter wird eine im Vergleich zum 3-Level-NPC höhere Bauleistung ver-
wendet.
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Abb. 7.36: Experimentelle Wirkungsgradergebnisse für Udc = 750V bei RZ-Modulation mit
LLast = 0,455mH und RLast variabel für den 3-Level-NPC, den T-Type 1 mit LHL
nach Tab. 7.4 und den T-Type 2
(a) fp = 10kHz
(b) fp = 20kHz
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Es ist zu erkennen, dass der T-Type 2 in jedem Betriebspunkt bei Udc = 750V einen höheren
Wirkungsgrad als der T-Type 1 mit Trenchstop-IGBTs der 1200 V-Sperrspannungsklasse bei
beiden betrachteten Pulsfrequenzen hat. Im Vergleich zum 3-Level-NPC ist ebenfalls in den
Betriebspunkten ein etwas besserer Wirkungsgrad gemessen, während hingegen der 3-Level-
NPC bei kleinen Modulationsgraden Wirkungsgradvorteile hat. Der Nachteil des T-Types 2
ist die Verwendung von unterschiedlichen LHL-Technologien.
7.5 Auswahl geeigneter Systeme
In diesem Abschnitt wird ein qualitativer Vergleich der betrachteten Wechselrichter durch-
geführt. Hierzu werden die Ergebnisse der Wechselrichter mit gleicher LHL-Technologie
(Trenchstop-IGBT-Serie von Infineon) verwendet. In Tab. 7.5 sind die unterschiedlichen Ei-
genschaften des 2-Level-VSI, des 3-Level-NPC und des T-Type-Wechselrichters zusammen-
gefasst. Für den Vergleich nach Tab. 7.5 wird eine konstante ZK-Spannung Udc = 750V an-
genommen. Es werden die beiden Pulsfrequenzen fp = 10kHz sowie fp = 20kHz betrachtet.
Die Eigenschaften des 2-Level-VSI bei fp = 10kHz sind dabei als Vergleichsbasis gewählt
und werden jeweils mit ’0’ bewertet.
Tab. 7.5: Qualitativer Vergleich von Wechselrichtern für Udc = 750V und Trenchstop-IGBT-
Serie von Infineon, Vergleichsbasis („0“): 2-Level-VSI, Bewertungsskala: „−−“,
„−“, „0“, „+“, „++“
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10 kHz
2-Level-VSI 0 0 0 0 0 0 0 0 0
3-Level-NPC ++ ++ + ++ −− − + + 0/−
T-Type − + + + − − + + 0/−
20 kHz
2-Level-VSI −− −− −− −− 0 0 0/+ 0 0
3-Level-NPC + ++ 0 + −− − ++ + 0/−
T-Type −− 0 − − − − ++ + 0/−
Für den 3-Level-NPC wird eine geringere Bauleistung als für den T-Type-Wechselrichter be-
nötigt. Die Wirkungsgrade beider 3-Level-Wechselrichtertopologien sind im Vergleich zum
2-Level-VSI bei gleicher Pulsfrequenz höher, wobei die Unterschiede bei hohen Modula-
tionsgraden bei beiden betrachteten Pulsfrequenzen gering sind. Der 3-Level-NPC hat auf-
grund der geringeren Schaltverluste bei niedrigen Modulationsgraden einen höheren Wir-
kungsgrad, da beim T-Type-Wechselrichter im Schaltzustand 0 ebenfalls zwei LHL im Strom-
pfad liegen und damit der Vorteil des T-Type-Wechselrichters im Hinblick auf die Durchlass-
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verluste nicht mehr vorhanden ist. Hervorzuheben ist, dass der 3-Level-NPC mit fp = 20kHz
einen vergleichbaren Wirkungsgrad zum 2-Level-VSI mit fp = 10kHz hat und hierzu eine
geringere Bauleistung notwendig ist.
Grundsätzlich verdoppelt sich der Treiberaufwand für 3-Level-Wechselrichtertopologien im
Vergleich zum 2-Level-VSI. Da für den T-Type-Wechselrichter weniger isolierte Gate-Span-
nungsversorgungen benötigt werden (vgl. Kap. 4.4), ist die Bewertung eine Stufe besser als
die des 3-Level-NPC. Die Maschinenverluste wurden in dieser Arbeit anhand von Litera-
turergebnissen (Kap. 2.3.3) bewertet: Bei 3-Level-Wechselrichtertopologien lassen sich im
Vergleich zum 2-Level-VSI bei gleicher Stromwelligkeit zusätzlich die Eisenverluste redu-
zieren. Die EMV kann durch den Einsatz von 3-Level-Wechselrichtern ebenfalls verbessert
werden. Die Dimensionierung der ZK-Kapazität ist bei 3-Level-Wechselrichtern grundsätz-
lich vergleichbar zum 2-Level-VSI (vgl. Kap. 6.2), es muss jedoch zusätzlich bei den beiden
3-Level-Wechselrichtertopologien die Balancierung des NP-Potentials betrachtet werden.
Aus diesem Grund werden der 3-Level-NPC und der T-Type-Wechselrichter im Hinblick
auf die ZK-Kapazität etwas schlechter als der 2-Level-VSI bewertet.
Eine Bewertung der Systemkosten, des -volumens und des -gewichts, bestehend aus dem
gesamten elektrischen Antriebsstrang, erfolgt ebenfalls in qualitativer Form als Auswertung
der in dieser Arbeit dargestellten Ergebnisse. Generell kann durch den Einsatz von 3-Level-
Wechselrichtertopologien die Bauleistung und damit die notwendige Si-Chipfläche sowohl
bei Auslegung für den Normalbetrieb als auch bei Auslegung für den Arbeitspunkt Zero-
Speed signifikant reduziert und gleichzeitig der Wirkungsgrad gesteigert werden. Hierdurch
ist eine Reduktion des Kühlsystems möglich, so dass entweder eine höhere Kühlmitteltem-
peratur bei Flüssigkeitskühlung oder eine Gewichts- und Kostenreduktion möglich sind. Der
Wirkungsgrad des Motors kann ebenfalls gesteigert werden, so dass für diesen ebenfalls ein
kompakteres Design möglich ist. Aufgrund des höheren Wirkungsgrades in allen Betrieb-
spunkten ist eine Erhöhung der Reichweite bei gleicher Batteriedimensionierung erreichbar.
Der Vorteil des 2-Level-VSI liegt in einem geringeren Aufwand für die Ansteuerung und
dem Fehlen der NP-Balancierungsproblematik.
Bei einem Vergleich der beiden 3-Level-Wechselrichtertopologien hat der 3-Level-NPC einen
etwas besseren Wirkungsgrad bei geringerer Bauleistung als der T-Type-Wechselrichter und
es werden nur LHL einer Sperrspannungsklasse benötigt. Des Weiteren ist der 3-Level-NPC
im Hinblick auf die Bauleistung besser für höhere Pulsfrequenzen geeignet. Beim T-Type-
Wechselrichter besteht im Gegensatz zum 3-Level-NPC die Möglichkeit zum Betrieb als
2-Level-VSI mit reduzierter Leistung beispielsweise im Fehlerfall. Außerdem sind die Kos-
ten für die Gate-Treiber beim T-Type-Wechselrichter im Vergleich zum 3-Level-NPC gerin-
ger.
Bei Verwendung eines Antriebssystems mit DC/DC-Wandler und variabler ZK-Spannung
profitiert der 2-Level-VSI am stärksten im Hinblick auf den Wirkungsgrad und die Bauleis-
tung bei einer Auslegung für den Arbeitspunkt Zero-Speed. Der 3-Level-NPC und der T-
Type-Wechselrichter haben im Arbeitspunkt Zero-Speed mit der aufgezeigten Schaltreihen-
folge eine geringere Anzahl an Schaltvorgängen in der Phase mit maximalem Strom. Hier-
7 Vergleich der Wechselrichtertopologien mit virtuellen LHL 155
durch sind die Schaltverluste gegenüber dem 2-Level-VSI nochmals reduziert, so dass sich
die Bauleistung nur geringfügig durch eine variable ZK-Spannung bei Auslegung für den Ar-
beitspunkt Zero-Speed reduzieren lässt (vgl. Kap. 7.2.5). Im Hinblick auf den Wirkungsgrad
profitiert der 2-Level-VSI ebenfalls am stärksten durch den Einsatz einer adaptierbaren ZK-
Spannung im Vergleich zu einem System mit konstanter ZK-Spannung. Der Wirkungsgrad
des T-Type-Wechselrichters kann durch eine reduzierte ZK-Spannung ebenfalls signifikant
erhöht werden, so dass bei Udc = 400V der Wirkungsgrad des T-Type-Wechselrichters im
Vergleich zum 3-Level-NPC gleich ist oder höher wird. Eine adaptierbare ZK-Spannung hat
hingegen nur eine geringe Erhöhung des Wirkungsgrades des 3-Level-NPC zur Folge.
Für eine Antriebsstrangkonfiguration mit direkter Verbindung zwischen Batterie und Fahr-
wechselrichter hat der 3-Level-NPC zwar weiterhin die geringste Bauleistung, jedoch ist
für den 2-Level-VSI im Vergleich zur Variante mit konstanter ZK-Spannung eine geringere
prozentuale Erhöhung der Bauleistung notwendig. Dieser Zusammenhang nimmt mit stei-
gender Pulsfrequenz zu, da bei Berücksichtigung der SOC-abhängigen Batteriespannung für
eine gleiche Ausgangsleistung ein höherer Phasenstrom notwendig ist. Damit bleiben die
Schaltverluste in den jeweiligen Topologien nahezu unverändert, es erhöhen sich jedoch die
Durchlassverluste, welche beim 3-Level-NPC die dominierenden Verluste sind. Die Bau-
leistung des T-Type-Wechselrichters erhöht sich prozentual etwas weniger stark als die des
3-Level-NPC.
Zusammenfassend eignet sich der 3-Level-NPC im Hinblick auf die Bauleistung und den
Wirkungsgrad unter der Randbedingung der verwendeten LHL am besten für den Antriebs-
wechselrichter im Elektrofahrzeug. Insbesondere bei einem System mit konstanter ZK-Span-
nung ist diese Topologie den anderen beiden betrachteten Wechselrichtersystemen überle-
gen. Eine konstante Spannung Udc bietet dabei zusätzliche Vorteile bei der Auslegung des
DC/DC-Wandlers zwischen Hoch- und Niederspannungsbordnetz. Der T-Type-Wechselrich-
ter ist im Hinblick auf den Wirkungsgrades mit dem 3-Level-NPC vergleichbar, benötigt
hierfür aber bei der verwendeten LHL-Serie eine höhere Bauleistung.
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8 Zusammenfassung, Schlussfolgerung und Ausblick
8.1 Zusammenfassung
Das Ziel dieser Arbeit ist die Untersuchung der Eignung von 3-Level-Wechselrichtertopolo-
gien im Vergleich zum 2-Level-Wechselrichter für den Einsatz als Antriebswechselrichter in
Elektrofahrzeugen. Für den Vergleich der Wechselrichtertopologien wurden im zweiten Ka-
pitel die Randbedingungen definiert und gleichzeitig verschiedene Antriebsstrangkonzepte
vorgestellt sowie als Grundlage für die Arbeit ausgewählt. Hierzu wurde der Stand der Tech-
nik der einzelnen Komponenten des elektrischen Antriebsstranges aufgezeigt und Optimie-
rungsmöglichkeiten und Forschungsschwerpunkte dargelegt.
Als wesentlicher Bestandteil leistungselektronischer Systeme sind die Leistungshalbleiter
zu nennen. Der Stand der Technik von modernen Si-basierten Leistungshalbleitern ist im
dritten Kapitel dargestellt. Des Weiteren wird im dritten Kapitel der aktuelle Forschungs-
und Entwicklungsstand von Wide-Band-Gap-Leistungshalbleitern, basierend auf SiC und
GaN, erörtert. Als weitere wichtige Komponente wird die Zwischenkreiskapazität im dritten
Kapitel betrachtet.
Im vierten Kapitel sind mögliche Topologien für den Antriebswechselrichter vorgestellt.
In heutigen Elektrofahrzeugen wird der klassische 2-Level-Wechselrichter mit Si-basierten
Leistungshalbleitern verwendet. Für die Untersuchung und den Vergleich werden zwei 3-
Level-Wechselrichtertopologien - der 3-Level-NPC und der T-Type-Wechselrichter - ausge-
wählt. Die Funktionsweise und die Berechnung der Schalt- und Durchlassverluste der drei
Topologien werden im vierten Kapitel angegeben. Die Modulation der 3-Level-Wechsel-
richtertopologien wird hierbei separat im fünften Kapitel betrachtet. Es wird für alle drei
Topologien sowohl der Normalbetrieb als auch das Verhalten im Arbeitspunkt Zero-Speed
analysiert.
Für die beiden 3-Level-Wechselrichtertopologien ist die Balancierung des Neutralpunkt-
Potentials essentiell für einen sicheren Betrieb. Die Auswirkung eines nicht-balancierten
Neutralpunkt-Potentials und die Möglichkeiten zur Balancierung des Neutralpunkt-Potentials
werden im sechsten Kapitel betrachtet. Hierbei ist das Ziel, eine Balancierung in jedem
Betriebspunkt mit einer möglichst geringen Schwankungsbreite des Neutralpunkt-Potentials
bei einer kleinen Zwischenkreiskapazität zu realisieren. Es wird ein neues Verfahren, das
sogenannte ∆dM-Verfahren, zur Balancierung des Neutralpunkt-Potentials vorgestellt und
dem aus der Literatur bekannten Verfahren des virtuellen Raumzeigers gegenübergestellt.
Die Vor- und Nachteile des entwickelten Verfahrens werden analytisch dargestellt und die
Funktionalität durch simulative und experimentelle Untersuchungen nachgewiesen.
Im siebten Kapitel ist ein umfassender Vergleich der drei Wechselrichtertopologien durch-
geführt. Hierzu wird zunächst das Konzept der Bauleistung eingeführt und auf 3-Level-
Wechselrichtertopologien erweitert. Des Weiteren wird das Konzept der Bauleistung für die
8 Zusammenfassung, Schlussfolgerung und Ausblick 157
Betrachtung eines ausgewählten Arbeitsbereiches vorgeschlagen. Die Auslegung der Strom-
tragfähigkeiten der virtuellen Leistungshalbleiter der jeweiligen Topologie wird in Abhän-
gigkeit des Modulationsgrades für Normalbetrieb und den Betriebspunkt Zero-Speed einzeln
betrachtet. Hierauf aufbauend werden die Bauleistungen der drei Wechselrichtertopologien
für unterschiedliche Anwendungsfälle bei verschiedenen Pulsfrequenzen diskutiert. Die Wir-
kungsgrade der drei ausgelegten Wechselrichtertopologien werden mit PLECS simulativ un-
tersucht. Der 3-Level-NPC und der T-Type-Wechselrichter wurden im Labor aufgebaut und
im Hinblick auf den Wirkungsgrad experimentell analysiert. Das siebte Kapitel wird durch
einen Vergleich der drei Wechselrichtertopologien abgeschlossen.
8.2 Schlussfolgerung
Die in dieser Arbeit durchgeführten Analysen zur Verwendung von 3-Level-Wechselrich-
tertopologien mit Si-basierten Leistungshalbleitern zum Einsatz als Antriebswechselrichter
haben gezeigt, dass der 3-Level-NPC und der T-Type-Wechselrichter geeignete Alternativen
zum derzeit verwendeten 2-Level-Wechselrichter für ein Spannungsniveau von 750V sind.
Durch die Verwendung eines höheren Spannungsniveaus können die Komponenten des elek-
trischen Antriebsstranges kleiner dimensioniert werden. Des Weiteren kann bei Verwendung
eines Spannungsniveaus Udc > 565V der Antriebswechselrichter zusätzlich als Netzpulss-
tromrichter verwendet werden. Es muss jedoch aufgrund der Verwendung eines erhöhten
Spannungsniveaus die Spannungssicherheit gesondert betrachtet werden.
Als Nachteil vom 3-Level-NPC und vom T-Type-Wechselrichter sind der erhöhte Ansteu-
eraufwand, die größere Anzahl an Leistungshalbleitern und die hiermit verbundene höhere
Anzahl an Gate-Treibern sowie die Problematik der Balancierung des Neutralpunktes an-
zusehen. Bei Verwendung einer permanenterregten Synchronmaschine als Fahrmotor und
der hiermit verbundenen Randbedingung einer Phasenverschiebung zwischen Strom und
Spannung < 30◦ können mit dem vorgestellten Neutralpunkt-Balancierungsverfahren die
Zwischenkreisspannungen symmetriert werden. Durch die einfach zu realisierende Rückfüh-
rung der Zwischenkreisspannungen können stationäre Abweichungen ausgeglichen und da-
mit eine symmetrische Aufteilung im stationären und im dynamischen Betrieb sichergestellt
werden. Hierbei ist insbesondere eine Balancierung bei hohen Modulationsgraden möglich.
Unterschiedliche Konfigurationsmöglichkeiten, die sich in der Komplexität, der zulässigen
Schwankungsbreite der Zwischenkreisspannungen und der Ausgangsstromwelligkeit unter-
scheiden, ermöglichen dem Entwickler einen Trade-Off zwischen der Schwankungsbreite,
der Zwischenkreiskapazität und der Ausgangsperformance.
Die Kosten eines Wechselrichters sind wesentlich von der Dimensionierung der Leistungs-
halbleiter abhängig. Mit dem Vergleich der Bauleistung für die betrachtete Leistungshalblei-
terserie wurde gezeigt, dass bei gleicher Pulsfrequenz und maximaler Junction-Temperatur
der Leistungshalbleiter eine geringere Bauleistung für den 3-Level-NPC und den T-Type-
Wechselrichter für höhere Pulsfrequenzen im Vergleich zum 2-Level-Wechselrichter mög-
lich ist. Hierbei tritt die geringere Bauleistung des 3-Level-NPC bereits ab einer kleineren
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Pulsfrequenzen als beim T-Type-Wechselrichter jeweils im Vergleich zum 2-Level-Wechsel-
richter ein. Im für die Auslegung des elektrischen Antriebssystems relevanten Betriebspunkt
Zero-Speed, also im Anfahrmoment mit maximalem Phasenstrom und niedriger Ausgangs-
frequenz, sind die Bauleistungen der beiden 3-Level-Wechselrichtertopologien deutlich ge-
ringer als die des 2-Level-Wechselrichters. Der Grund hierfür liegt in der Möglichkeit zur
Verlustverteilung durch die Verwendung spezieller Schaltreihenfolgen, durch die die Verlus-
te in der kritischen Phase reduziert werden können. Im Hinblick auf die Leistungshalblei-
terbauleistung und den Wirkungsgrad bietet die Verwendung von 3-Level-Wechselrichter-
topologien gegenüber dem 2-Level-Wechselrichter Vorteile, die den Nachteilen der 3-Level-
Wechselrichtertopologien im Designprozess gegenübergestellt werden müssen.
8.3 Ausblick
Die Verwendung von 3-Level-Wechselrichtertopologien bietet signifikante Vorteile bei der
Verwendung von Si-basierten Leistungshalbleitern. Die analytisch verwendeten Schaltse-
quenzen zur Verlustverteilung im Arbeitspunkt Zero-Speed sind im Labor zu untersuchen.
Das Kriterium der Bauleistung kann für Si-basierte Leistungshalbleiter erweitert werden, in
dem zusätzlich die Möglichkeit der Optimierung der Leistungshalbleiter auf Durchlass- oder
Schaltverluste berücksichtigt wird und damit den unterschiedlichen Verlustanteilen in den
einzelnen Wechselrichtertopologien entgegengewirkt wird. Als weitere Möglichkeit kann
der Einfluss von diskontinuierlichen Modulationsverfahren in ausgewählten Betriebspunk-
ten auf die Bauleistung der Wechselrichtertopologien analysiert werden.
Für einen Vergleich von Si-basierten und Wide-Band-Gap-Leistungshalbleitern anhand der
Bauleistung muss ein geeigneter Zusammenhang zwischen den unterschiedlichen Techno-
logien in Bezug auf die Kosten definiert werden. Für einen Vergleich der unterschiedlichen
Topologien mit unterschiedlichen Leistungshalbleitertechnologien muss ein Vergleichskrite-
rium gefunden werden, dass zusätzlich die Systemkosten, die Zuverlässigkeit, den Treiber-
aufwand und die EMV-Beeinflussung berücksichtigt.
Der in dieser Arbeit vorgestellte Algorithmus zur Balancierung des Neutralpunkt-Potentials
verwendet nicht-symmetrische Schaltsequenzen, so dass die Abtastung oder die Berechnung
des mittleren Stroms pro Pulsperiode entsprechend angepasst werden muss. Die für die Ma-
schine kritische Gleichtaktspannung ist für die unterschiedlichen Modulationsverfahren bzw.
für die unterschiedlichen Konfigurationsmöglichkeiten des ∆dM-Verfahrens zu untersuchen.
Des Weiteren ist eine Anpassung der Maschinenregelung für 3-Level-Wechselrichtertopolo-
gien notwendig, um durch eine geeignete Regelung der dq-Komponenten des Stromes die
Phasenverschiebung zwischen Strom und Spannung zu reduzieren und auf diese Weise die
Häufigkeit der Aktivierung des vorgeschlagenen ∆dM-Verfahrens auf dynamische Vorgän-
ge zu beschränken. Eine alternative Möglichkeit besteht darin, bei einer gewünschten Be-
grenzung des vorgestellten ∆dM-Verfahrens, eine Vorsteuerung der Spannungsdifferenz zu
implementieren, um die Schwankungsbreite des Neutralpunkt-Potentials zu minimieren.
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10 Anhang
10.1 Definition des THD-Wertes
Für die Bewertung bzw. den Vergleich der Verzerrung am Ausgang des Wechselrichters kön-
nen unterschiedliche Vergleichskriterien verwendet werden, die selbst miteinander verknüpft
sind. Das gängigste Vergleichskriterium ist der THD-Wert, dessen Berechnung in Gl.10.1
angegeben ist, wobei X˜1 der Effektivwert der Grundschwingung und X˜i der Effektivwert der
i-ten Harmonischen ist. Für die Untersuchungen in dieser Arbeit werden die Harmonischen
bis zu 100kHz berücksichtigt.
T HD =
√
∑ni=2 X˜2i
X˜1
(10.1)
10.2 Bezogene Größen
Es ist gebräuchlich, für die Analyse von Wechselrichtersystemen bezogene Kenngrößen zu
verwenden [177]. Unter der Annahme einer symmetrischen dreiphasigen Last mit der Ba-
sisscheinleistung SB und der Basisspannung Ub =ULL,N wird der Basisstrom nach Gl. 10.2
berechnet.
Ib =
SR√
3Ub
(10.2)
Die Basisimpedanz und die Basiskreisfrequenz ergeben sich nach Gl. 10.3 bzw. Gl. 10.4.
Die Frequenz fN ist die elektrische Frequenz im Nennbetriebspunkt der Maschine.
Zb =
Ub
Ib
(10.3)
ωb = 2pi fN (10.4)
Die Basisinduktivität und die Basiskapazität des Wechselrichters werden dann nach Gl. 10.5
bzw. 10.6 berechnet.
Lb =
Zb
ωb
(10.5)
Cb =
1
ωbZb
(10.6)
Für ein Wechselrichter mit einer Zwischenkreisspannung von 750 V, einer Maschinennenn-
leistung von PN = 20kW, einem Verschiebungsfaktor von cosϕ = 0,9 und einer Nennfre-
quenz von fN = 300Hz ergeben sich die in Tab. 10.1 angegebenen Basisgrößen. Hierbei wird
die Nennspannung nach Gl. 10.7 berechnet.
ULL,N =
√
3
2
·Udc
2
(10.7)
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Tab. 10.1: Bezogene Größen des auszulegenden Wechselrichters
Messmittel Variable Wert
Basisscheinleistung SB 22,2kVA
Basisleistungsfaktor cosϕB 0,9
Basiswirkleistung PB 20kW
Basisspannung Ub 459V
Basisstrom Ib 27,92A
Basisimpedanz Zb 16,43Ω
Basiskreisfrequenz ωb 2pi ·300Hz
Basisinduktivität Lb 8,71mH
Basiskapazität Cb 32,23µF
10.3 Verwendetes Messequipment
Tab. 10.2: Übersicht über die für die Untersuchung der NP-Balancierung verwendeten Mess-
mittel
Messmittel Gerätebezeichnung
Oszilloskop Tektronix DPO 4054, 4-Kanal 500 MHz 2,5 GS/s,
Vertikale Auflösung - 8 Bit (11 Bit mit Hi-Res)
Stromzange Fluke i200s Wechselstromzange
Spannungsdifferenztastköpfe 1. Tektronix P5200 Differenztastkopf, 200 MHz,
1000 V für Messung uaNP
2. Tektronix P5205 Differenztastkopf, 200 MHz,
1000 V für Messung uC1 und uC2
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10.4 Interpolierte Daten der 1200 V-Bauelemente
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Abb. 10.1: Erwärmungskenngrößen der 1200 V-LHL-Serie von Infineon über Nennstrom,
Tj = 125◦C (Symbol: Datenblattwert, dazwischen Interpolation) (a) differenzi-
elle Widerstände (b) Wärmeübergangswiderstände zwischen Junction und Case
(c) Schaltverlustenergien (d) Aufteilung der Einschaltverlustenergien des IGBTs
in einen IBGT-verlustabhängigen Teil und einen diodenverlustabhängigen Teil
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10.5 Verwendete Leistungshalbleiter für die simulative Untersuchung
Tab. 10.3: Verwendete LHL für die simulative Untersuchung des Wirkungsgrades für den 2-
Level-VSI mit Rth,heat = 0,072K/W und Th,max ≈ 100◦C für fp = 10kHz sowie
Rth,heat = 0,021K/W und Th,max ≈ 85◦C für fp = 20kHz (zwei IGBTs und zwei
Dioden parallel geschaltet
fp = 10kHz fp = 20kHz
IB,vir IB,sim IB,vir IB,sim
Vx1 65,2 A 2 ·40A 77,4 A 2 ·40A
Dx1 30,6 A 2 ·25A 25,2 A 2 ·15A
PB,WR
PN
PB,WR
PN
PB,WR
PN
PB,WR
PN
29,0 37,8 32,4 34,2
Tab. 10.4: Verwendete LHL für die simulative Untersuchung des Wirkungsgrades der 3-
Level-Wechselrichter mit Rth,heat = 0,09K/W und Th,max≈ 100◦C für fp = 10kHz
sowie Rth,heat = 0,04K/W und Th,max ≈ 85◦C für fp = 20kHz
fp = 10kHz und 0,09 K/W 20 kHz und 0,04 K/W
NPC T-Type NPC T-Type
IB,vir IB,sim IB,vir IB,sim IB,vir IB,sim IB,vir IB,sim
Vx1 28,4 A 30 A 34,4 A 40 A 22,9 A 30 A 39,8 A 40 A
Vx2 32,7 A 50 A 44,6 A 50 A 27,2 A 30 A 41,3 A 50 A
Dx1 28,1 A 30 A 26,7 A 40 A 21,3 A 30 A 24,6 A 25 A
Dx2 25,1 A 30 A 40,1 A 50 A 18,4 A 20 A 28,6 A 30 A
Dx5 35,6 A 50 A - - 24,2 A 30 A - -
PB,WR
PN
PB,WR
PN
PB,WR
PN
PB,WR
PN
PB,WR
PN
PB,WR
PN
PB,WR
PN
PB,WR
PN
19,0 24,3 28,8 35,1 14,8 18,0 28,8 30,6
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